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Kurzfassung
Die Anforderungen an elektrische Antriebe sind mit deren Verbreitung in
den letzten Jahren stark gestiegen. Um diese insbesondere im Hinblick auf
Zuverlässigkeit, Funktionalität und Sicherheit zu erfüllen, wurden ebenfalls
die Entwicklungswerkzeuge für elektrische Antriebe weiterentwickelt. Power
Hardware-in-the-Loop Emulatoren sind das modernste dieser Entwicklungs-
werkzeuge. Aufgrund funktionaler Einschränkungen konnten diese Emulatoren
jedoch bisher nur lineare, isotrope Maschinen nachbilden und daher noch nicht
als äquivalent zu einer realen Maschine angesehen werden. Die vorliegende
Arbeit setzt an diesem Punkt an. Es wird dabei zunächst allgemein die Pro-
blemstellung beim Aufbau eines ganzheitlichen Power Hardware-in-the-Loop
Emulators beleuchtet. Darauf aufbauend wird das Modell einer permanentma-
gneterregten Synchronmaschine unter Berücksichtigung nichtlinearer Effekte
wie Sättigung und Kreuzverkopplung hergeleitet. Das Modell berechnet dabei
das Verhalten der Maschine mit einer Frequenz von 1,5MHz in Echtzeit. Ein
100 kW Modularer-Multiphasen-Multilevel-Umrichter erzeugt schließlich eine
siebenstufige Ausgangsspannung mit einer Modulationsfrequenz von 120 kHz.
Dadurch kann eine nichtlineare Maschine ganzheitlich bis auf die Ebene der
taktfrequenten Stromrippel nachgebildet werden. Messungen im stationären
sowie dynamischen Betrieb quantifizieren schließlich die Qualität der Maschi-
nenemulation. Die Arbeit leistet damit einen Beitrag zur ganzheitlichen Power
Hardware-in-the-Loop Emulation nichtlinearer elektrischer Maschinen.
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Elektrische Antriebe und Leistungselektronik sind ein zentraler Bestandteil un-
serer modernen Gesellschaft und prägen unseren Alltag auf vielfältige Weise.
Die regenerative Erzeugung elektrischer Energie, die zunehmende Elektrifizie-
rung des Individualverkehrs oder die vierte industrielle Revolution (Industrie
4.0) sind dabei nur einige Beispiele, die ohne elektrische Antriebe und Leis-
tungselektronik nicht möglich wären. Getrieben durch diese Entwicklung und
die immer weitere Verbreitung elektrischer Antriebslösungen steigen damit ein-
hergehend aber auch die Anforderungen in der Entwicklung solcher Antriebe
hinsichtlich der geforderten Funktionalität, Zuverlässigkeit und Sicherheit sowie
der Kosten. Die Realisierung dieser vielfältigen Anforderungen ist jedoch nur
möglich, wenn zeitgleich die Entwicklungsprozesse und -werkzeuge für elek-
trische Antriebe gleichermaßen weiterentwickelt werden. Aus diesem Grund
existieren inzwischen eine Vielzahl von Prüf- und Simulationsumgebungen, die
für die Entwicklung elektrischer Antriebe unerlässlich sind und deren Bedeu-
tung seit Jahren zunimmt [1]. Die Grenzen der Simulation wurden dabei mit der
Zeit immer weiter verschoben, um die Funktionalität und Qualität der Antriebs-
systeme trotz der gestiegenen Komplexität zu gewährleisten. Als Ergebnis dieser
Entwicklung können heute im Wesentlichen vier Test- bzw. Simulationsebe-
nen unterschieden werden: Software-in-the-Loop (SIL), Hardware-in-the-Loop
(HIL), Power Hardware-in-the-Loop (PHIL) sowie konventionelle Motorprüf-
stände [2]. Die einzelnen Test- bzw. Simulationsebenen erlauben dabei ganz
unterschiedliche Testszenarien, weshalb sie in verschiedenen Phasen der Ent-
wicklung zur Anwendung kommen. Zum besseren Verständnis der vorliegenden
1
Kapitel 1 Einleitung
Arbeit werden diese vier Ebenen im Folgenden kurz vorgestellt. Dabei werden
zunächst die Begrifflichkeiten der einzelnen Simulationsebenen eingeführt und
deren Schnittstellen gegeneinander abgrenzt. Darüber hinaus werden die Vor-
und Nachteile der verschiedenen Ebenen dargelegt, um daraus die Motivation
dieser Arbeit auf dem Gebiet der Power Hardware-in-the-Loop Emulation her-
auszuarbeiten sowie die Aufgaben- und Zielstellung abzuleiten.
1.1 Prüf- und Simulationskonzepte
Software-in-the-Loop Simulation
Die meistverbreitete Simulationsmethode ist die sogenannte Software-in-the-
Loop Simulation. Diese Art der Simulation bezeichnet im Zusammenhang
mit der Entwicklung elektrischer Antriebe den Schaltungs- und Regelungs-
entwurf mithilfe von Programmen wie beispielsweise Matlab/Simulink, Plecs
oder Modelica auf einem Standard Personal Computer (PC). In der Literatur
wird die PC-basierte Simulation teilweise noch einmal in Model-in-the-Loop
(MIL) und Software-in-the-Loop Simulation unterteilt [3]. Der Unterschied die-
ser beiden Simulationen ist in der Regel die verwendete Programmiersprache.
Bei einer MIL-Simulation wird das Simulationsmodell üblicherweise in einer
hochentwickelten, proprietären Programmiersprache (bspw. Matlab) aufgebaut.
Demgegenüber wird in einer SIL-Simulation die Software in der Programmier-
sprache des späteren Geräts (z.B. C/C++) implementiert und ausgeführt. Die
Grenzen dieser Ebenen sind jedoch inzwischen stark verschwommen, da viele
dieser proprietären Programmiersprachen die automatische Konvertierung in an-
dere Programmiersprachen unterstützen. Aus diesem Grund wird hier auf eine
explizite Unterscheidung dieser Ebenen verzichtet. Eine schematische Darstel-
lung einer SIL-Simulation für einen elektrischen Antrieb findet sich in Abb. 1.1.
Diese besteht imWesentlichen aus Simulationsmodellen der entwickelten Kom-
ponenten (Regelung, Modulator, Umrichter), deren Funktion überprüft werden
soll, sowie einem Modell der Regelstrecke (Antriebsmaschine und Last). Die
gesamte Simulation wird zudem auf einem Standard PC ausgeführt. Wäh-
rend der Simulation werden, analog zum späteren Antriebssystem, durch die
Regelung die Sollwerte u∗ für die Ausgangsspannungen des Umrichters uS
berechnet. Diese werden anschließend als Eingangsgröße für das Maschinen-
modell verwendet und die Reaktion der Maschine berechnet. Die berechneten
Werte (Ströme, Winkel, Drehzahl, Drehmoment) werden wiederum innerhalb
der Simulation als Messwerte der Regelung zugeführt und somit wird der Re-
2























Abbildung 1.1: Schematische Darstellung einer Software-in-the-Loop Simulation: Soft-
waremodelle der entwickelten Komponenten werden zusammen mit
einem Streckenmodell auf einem Standard PC simuliert.
gelkreis geschlossen. Die Simulationsgeschwindigkeit der SIL-Simulation ist
entkoppelt von der Realität und kann je nach Detaillierungsgrad sehr lang-
sam sein. Der Vorteil dieser Simulationsart ist, dass sie bereits in einer sehr
frühen Entwicklungsphase verwendet werden kann, da hier lediglich die grund-
legende Funktion der entwickelten Komponenten und Algorithmen, losgelöst
von der späteren Hardware, überprüft wird. Gleichzeitig ist dies aber auch der
größte Nachteil. Da keine Hardwarekomponente des zu entwickelnden Umrich-
ters in die Simulation eingebunden ist, kann anhand der Simulationsergebnisse
keine Aussage über die Funktionsweise des Umrichters hinsichtlich der Zuver-
lässigkeit, Fertigungsqualität oder Fehlerarmut, wie auch der grundsätzlichen
Funktionalität unter verschiedenen Randbedingungen (Temperatur, Feuchte, Vi-
bration etc.) getroffen werden.
Hardware-in-the-Loop Simulation
Um den Testanforderungen auch in fortgeschrittenen Entwicklungsphasen ge-
recht zu werden, hat sich mittlerweile die Hardware-in-the-Loop Simulation
etabliert. Entsprechend gibt es eine Vielzahl kommerzieller Hersteller sol-
cher HIL-Systeme [4–6]. Hardware-in-the-Loop bedeutet dabei, dass einzelne
Teile bis hin zur kompletten Hardware der Umrichtersteuerung real vorhan-
den sind und in die Simulationsumgebung integriert werden können. Eine
schematische Darstellung einer Hardware-in-the-Loop Simulation findet sich
in Abb. 1.2. Die Umrichtersteuerung entspricht hier dem Prüfling – Device
Under Test (DUT) und wird über ihre analogen bzw. digitalen Schnittstel-
len (Eingänge der A/D-Wandler, Logiksignale der Gateansteuerung) mit einem






















Abbildung 1.2: Schematische Darstellung einer Hardware-in-the-Loop Simulation: Die
entwickelte Hardware der Umrichtersteuerung wird über ihre analogen
und digitalen Schnittstellen an ein Echtzeit-Simulationsmodell des Um-
richters und der Maschine angebunden.
den. Während der Simulation wird das RTOS durch die Gatesignale der
Umrichtersteuerung stimuliert und muss quasikontinuierlich in Echtzeit sowohl
das Umrichtermodell als auch die Reaktion der Maschine berechnen. Im An-
schluss werden die Maschinengrößen durch das RTOS aufbereitet und an die
Steuerung des Umrichters zurückgegeben. Dadurch wird der Regelkreis erneut
geschlossen. Die Schnittstellen der Hardware-in-the-Loop Simulation können
je nach Anwendung und Entwicklungsphase variieren. Generell werden jedoch
ausnahmslos Signale auf Kleinspannungsebene verwendet. Der Vorteil der HIL-
Simulation besteht darin, dass die komplette Signalverarbeitung des Umrichters
unter beliebigen Randbedingungen auf Funktion, Sicherheit und Fehlerarmut
getestet werden kann. Da jedoch keine Komponenten des Leistungsteils in der
Testumgebung vorhanden sind, kann anhand einer HIL-Simulation keine Aus-
sage über die thermische Auslegung des Umrichters, die korrekte Funktion der
Messeinrichtungen, die Qualität des Fertigungsprozesses oder über die elektro-
magnetische Verträglichkeit (EMV) des Geräts getroffen werden.
Konventioneller Motorprüfstand
Um die im vorherigen Abschnitt beschriebenen, offenen Testpunkte eines An-
triebsumrichters ganzheitlich prüfen zu können, werden in der Entwicklung
wie auch in der Serienfertigung konventionelle Motorprüfstände verwendet. Die
schematische Darstellung eines solchen Motorprüfstands ist in Abb. 1.3 darge-
stellt. Auf einem solchen Prüfstand ist der fertig entwickelte Antriebsumrichter
mit dem für die entsprechende Anwendung vorgesehenen Motor verbunden.
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Abbildung 1.3: Schematische Darstellung eines konventionellen Motorprüfstands: Der
vollständige Antriebsumrichter wird im Zusammenspiel mit dem realen
Motor betrieben. Dadurch kann zusätzlich der Leistungsteil des Umrich-
ters geprüft werden.
eine Lastmaschine gekoppelt. Die Lastmaschine wird zudem an einem wei-
teren Umrichter betrieben, um den Motor des DUT je nach Anforderung mit
Drehzahl- oder Drehmomentprofilen zu beaufschlagen. Dieser Test ermöglicht
es daher, den kompletten Antriebsumrichter im Zusammenspiel mit dem realen
Motor zu prüfen. Dadurch können sowohl die Zuverlässigkeit, die thermische
Auslegung, die Messtechnik wie auch der Fertigungsprozess überprüft werden.
Leider haben jedoch auch konventionelle Motorprüfstände Nachteile und erfül-
len nicht alle Anforderungen im Entwicklungsprozess von Antriebsumrichtern.
So muss beispielsweise der Motor schon während der Entwicklung verfügbar
sein, was eine parallele Entwicklung von Umrichter und Maschine schwie-
rig macht. Darüber hinaus sind konventionelle Motorprüfstände aufgrund des
benötigten Maschinenbetts und der Lastmaschine sehr groß und unflexibel. Da-
her müssen entweder mehrere Maschinenprüfstände in einem großen Prüffeld
vorgehalten oder bestehende Prüfstände mechanisch umgerüstet werden, wenn
sich die Leistungsanforderungen bzw. der Einsatzbereich eines Antriebssystems
ändern. Dies verursacht zusätzlichen Wartungsaufwand sowie Kosten. Neben
diesen Einschränkungen haben konventionelle Prüfstände jedoch auch funk-
tionale Beschränkungen. Gerade Antriebssysteme für den automotive Einsatz
müssen eine Vielzahl sicherheitskritischer Tests bestehen, bevor sie eingesetzt
werden können [7]. Das Verhalten des Umrichters bei einemVersagen derWick-
lungsisolation des Motors, einem blockierenden Rotor oder einem Bruch der
Antriebswelle sind nur einige Beispiele für Betriebsfälle, die, wenn überhaupt,
5



















Abbildung 1.4: Schematische Darstellung eines Power Hardware-in-the-Loop Prüf-
stands: DerMotorprüfstand wird durch eine leistungselektronische Nach-
bildung der Maschine ersetzt. Der PHIL-Prüfstand verhält sich dabei
identisch zum realen Motor.
nur mit erheblichem Aufwand an einem konventionellen Motorprüfstand getes-
tet werden können.
Power Hardware-in-the-Loop Emulation
Aufgrund der Einschränkungen konventioneller Motorprüfstände wurde in den
letzten Jahren mit der Entwicklung von Power Hardware-in-the-Loop Prüfstän-
den begonnen. Die schematische Darstellung eines solchen PHIL-Prüfstands
findet sich in Abb. 1.4. Ein PHIL-Prüfstand wird auch als virtuelle Maschine
bezeichnet und schließt die vorhandene Testlücke im Entwicklungsprozess von
elektrischen Antriebssystemen [7]. Bei dieser Art von Prüfstand wird der kom-
plette Umrichter als DUT ohne Anpassung der Soft- oder Hardware an den
Emulator angeschlossen. Dieser bildet wiederum das vollständige Klemmen-
verhalten der zu emulierenden Maschine nach. Der PHIL-Prüfstand ist daher
im Prinzip die Erweiterung des HIL-Prüfstands um ein leistungselektroni-
sches Stellglied. Dieses Stellglied emuliert zusätzlich den Leistungsfluss der
Maschine. Das Echtzeit-HIL-System muss daher neben den Maschinenglei-
chungen die Sollwerte des Emulationsumrichters berechnen. Die drei Leis-
tungsanschlüsse sowie der Drehgeber sind somit wie bei einem konventionellen
Prüfstand die einzigen Verbindungen zwischen PHIL-Prüfstand und DUT. Der
Vorteil eines solchen PHIL-Prüfstands ist, dass ein einziger Prüfstand im Rah-
men seiner Leistungsfähigkeit beliebige Motor-Last-Kombinationen nachbilden
kann. Die Parameter und sogar die Art der elektrischen Maschine können da-
6
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bei per Software innerhalb von Sekunden geändert werden, was die Umrüstung
im Vergleich zu konventionellen Prüfständen stark vereinfacht. Die Nachbil-
dung beliebiger elektrischer und mechanischer Fehler ist dadurch ebenfalls
sehr leicht möglich. Zudem können die Parameter des Prüfstands nicht nur
durch Messungen an der realen Maschine gewonnen werden, sondern auch im
Entwurfsstadium des Motors mithilfe von Finite-Elemente-Methoden (FEM)
vorherbestimmt werden. Ein PHIL-Prüfstand erlaubt daher zusätzlich die par-
allele Entwicklung von Umrichter und Motor.
1.2 Zielstellung und Gliederung der Arbeit
Vorbemerkungen
Die Power Hardware-in-the-Loop Emulation elektrischer Maschinen wurde
1998 das erste Mal für eine Asynchronmaschine (ASM) vorgestellt [8–10].
Aufgrund der beschränkten Möglichkeiten der damaligen Hardware konnte die
Maschine jedoch nur sehr einfach nachgebildet und lediglich gesteuert betrieben
werden. Trotzdem wurde die Power Hardware-in-the-Loop Emulation in Folge
dieser Arbeiten zum Gegenstand der Forschung.
So wurden anschließend beispielsweise weitere Emulatoren für Asynchron-
maschinen aufgebaut [11, 12]. Dabei konnten die Möglichkeiten moderner
Leistungselektronik genutzt werden, um Emulationsumrichter mit höheren
Taktfrequenzen [13] bzw. einer besseren Ausgangsspannungsqualität aufzu-
bauen [14]. Allerdings wurde in diesen Arbeiten unterstellt, dass sich die
Asynchronmaschine magnetisch linear verhält und somit keine Sättigungsef-
fekte auftreten. Des Weiteren wurden die PHIL-Prüfstände mit Induktivitäten
bestückt, die speziell auf die emulierte Maschine angepasst waren [11, 14]. Da-
durch wird jedoch die Flexibilität des Emulators eingeschränkt.
Einen weiteren Forschungsimpuls erhielt die Power Hardware-in-the-Loop
Emulation schließlich durch die Elektromobilität, da PHIL-Prüfstände seit-
dem besonders bei Automobilherstellern nachgefragt werden [15]. Im Zuge
der zunehmenden Elektrifizierung des automobilen Individualverkehrs werden
heute von den meisten Herstellern permanentmagneterregte Synchronmaschi-
nen (PSMs) eingesetzt. Diese sind aus Gründen der Kosten und Gewichtsreduk-
tion in der Regel sehr hoch ausgenutzt. Die hohe Ausnutzung führt wiederum
zu Sättigungseffekten im Magnetkreis der Maschine und damit zu stromabhän-
gigen Induktivitäten [16]. Die Modellierung dieser Maschinen [17–20] sowie
deren Berechnung in Echtzeit [21–23] ist dabei grundsätzlich bekannt und inner-
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halb von HIL-Systemen auch kommerziell verfügbar [4, 5]. Demgegenüber ist
die PHIL-Emulation dieser hoch ausgenutzten permanentmagneterregten Syn-
chronmaschinen noch weitestgehend unerforscht. Die Emulation einer solchen
Maschine wurde bisher lediglich in [24] versucht. Die magnetische Anisotropie
des Rotors konnte in dieser Arbeit jedoch nicht nachgebildet und Sättigungsef-
fekte nur im stationären Betrieb berücksichtigt werden.
Auch wenn PHIL-Emulatoren inzwischen von einigen kommerziellen Herstel-
lern angeboten werden [25–27], sind daher auf diesem Forschungsgebiet noch
viele Fragen hinsichtlich des zu verwendenden Emulationskonzepts und der
erreichbaren stationären sowie dynamischen Emulationsgenauigkeit offen. Viel-
fach werden hier Annahmen und Vereinfachungen getroffen, die die Emulation
der Maschine einschränken oder auf spezielle Bauformen und Auslegungen be-
grenzen. Eine ganzheitliche, hochdynamische Nachbildung einer elektrischen
Maschine unter Berücksichtigung der Nichtlinearität des Magnetkreises konnte
bislang nicht durchgeführt werden.
Aufgabenstellung
Im Rahmen dieser Arbeit soll ein PHIL-Prüfstand entwickelt und aufgebaut wer-
den, der die realitätsnahe Nachbildung des physikalischen Klemmenverhaltens
von Drehfeldmaschinen erlaubt. Die Maschinen sollen dabei stationär sowie
dynamisch einschließlich der taktfrequenten Stromrippel korrekt nachgebildet
werden. Der Nachweis der Funktionalität soll an einer hoch ausgenutzten, per-
manentmagneterregten Synchronmaschine mit vergrabenen Magneten geführt
werden, wie sie in heutigen Elektrofahrzeugen eingesetzt wird. Um eine solche
Maschine adäquat nachzubilden, muss sowohl die Nichtlinearität des Magnet-
kreises als auch die magnetische Anisotropie des Rotors berücksichtigt werden.
Die allgemeinen Anforderungen, die dabei an den PHIL-Prüfstand gestellt und
quasikontinuierlich in Echtzeit umgesetzt werden müssen, lauten wie folgt:
• Nachbildung der Phasenstromverläufe (stationär sowie dynamisch)
• Nachbildung des Drehgebersignals
• Betrieb des Prüflings wie an einer realen Maschine
Aufbau
Diese Dissertation beginnt mit den theoretischen Grundlagen der Modellbil-
dung und führt entsprechend dem in Abb. 1.5 dargestellten Aufbau Schritt für
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Abbildung 1.5: Struktureller Aufbau des Buches.
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Schritt über die Realisierung der Komponenten bis zur Erprobung des Gesamt-
systems. Ausgehend vom Stand der Technik wird dazu in Kapitel 2 zunächst die
Problemstellung bei der hochdynamischen, ganzheitlichen Power Hardware-in-
the-Loop Emulation elektrischer Drehfeldmaschinen aufgezeigt. Anhand dieser
wird anschließend ein Emulationskonzept hergeleitet, das eine solche Ma-
schinenemulation allgemein erlaubt. Um das Emulationskonzept umzusetzen,
müssen anschließend die drei Kernkomponenten eines PHIL-Prüfstands be-
herrscht werden:
• Maschinenmodellierung
• Modellberechnung / Signalverarbeitung
• Emulationsumrichter / Leistungselektronik
Kapitel 1 Einleitung
In Kapitel 3 wird daher das Modell einer permanentmagneterregten Syn-
chronmaschine hergeleitet, welches auf das vorgestellte Emulationskonzept
angepasst ist. Die Gleichungen berücksichtigen dabei Sättigungs- und Kreuz-
verkopplungseffekte sowie eine etwaige magnetische Anisotropie des Rotors.
Darüber hinaus wird die Gültigkeit des Modells durch einen Vergleich zwischen
Prüfstands- und Simulationsergebnissen nachgewiesen.
In Kapitel 4 wird anschließend eine neuartige Umrichter-Topologie inklusive
Modulationsverfahren vorgestellt, die die hochdynamische Nachbildung der
PSM bis auf die Ebene der taktfrequenten Stromrippel ermöglicht.
Der gesamte Prüfstandsaufbau wird schließlich in Kapitel 5 detailliert vorge-
stellt. Der leistungselektronische Aufbau des Emulationsumrichters steht dabei
ebenso im Fokus wie die speziell entwickelte Hochleistungssignalverarbeitung
zur Berechnung des Maschinenmodells und zur Ansteuerung des Emulations-
umrichters.
In Kapitel 6 werden abschließend umfangreiche, systematische und verglei-
chende Messungen zwischen der realen und der emulierten Maschine durchge-
führt. Der Einsatz eines modellprädiktiven, trajektorienbasierten Stromreglers
erlaubt dabei das Einregeln der Stromsollwerte am PHIL-Prüfstands sowie der
realen Maschine an der dynamischen Systemgrenze der Maschine. Dadurch
wird die Qualität des entwickelten Emulationssystems sowohl stationär als auch
dynamisch nachgewiesen und die Weiterentwicklung gegenüber den bestehen-
den Lösungen aufgezeigt.
Das Kapitel 7 fasst schließlich die Ergebnisse der vorliegenden Arbeit zu-
sammen und gibt auf Basis der gewonnenen Erkenntnisse einen Ausblick auf





Im folgenden Kapitel wird zunächst der Stand der Technik bestehender PHIL-
Emulatoren beleuchtet, um einen Überblick über die Funktionalität und Anwen-
dungsgebiete aktueller PHIL-Systeme zu erhalten. Anhand der daraus gewon-
nenen Erkenntnisse wird anschließend das Emulationskonzept des im Rahmen
dieser Arbeit entwickelten PHIL-Prüfstands abgeleitet und vorgestellt. Das
Emulationskonzept soll dabei, ausgehend von der Physik der Maschine, die sta-
tionäre wie auch dynamisch korrekte Emulation einer permanentmagneterregten
Synchronmaschine unter Berücksichtigung von Sättigung, Kreuzverkopplung
und der magnetischen Anisotropie des Rotors erlauben. Es definiert zudem den
konzeptionellen Aufbau des Prüfstands und dessen Anbindung an den DUT-
Umrichter sowie die allgemeinen Anforderungen, die im weiteren Verlauf der
Arbeit an das Maschinenmodell, den Emulationsumrichter und die Signalverar-
beitung gestellt werden.
2.1 Stand der Technik
In der Literatur finden sich im Wesentlichen zwei Arten von PHIL-Emulatoren.
Diese unterscheiden sich neben dem verwendeten Maschinenmodell bzw. der
zugehörigen Signalverarbeitung grundsätzlich durch das verwendete Kopp-
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Abbildung 2.1: Schematische Darstellung eines PHIL-Prüfstands mit Induktivitäten als
Kopplungsnetzwerk zwischen EMC und DUT.
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lungsnetzwerk zwischen dem Emulationsumrichter – Emulation Converter
(EMC) sowie dem Prüfling (DUT).
Induktive Kopplung
Eine Möglichkeit zur Anbindung des DUT an den EMC sind einfache Dros-
seln, wie in Abb. 2.1 schematisch dargestellt ist. Diese Art der Kopplung wird
beispielsweise in den Arbeiten [9, 11, 13, 14, 28] verwendet.
In [9] wird eine Asynchronmaschine unter Berücksichtigung der Sättigung
der Hauptinduktivität nachgebildet. Als EMC kommt dabei eine selbstgeführte
Drehstrombrückenschaltung (DBS) zum Einsatz. Die Berechnung des Asyn-
chronmaschinenmodells erfolgt anhand der über eine Taktperiode gemittelten
Ausgangsspannungen des DUT auf einem digitalen Signalprozessor (DSP). Der
Einsatz eines DSPs begrenzt jedoch die maximal mögliche Berechnungsfre-
quenz des Maschinenmodells fModell auf einige zehn Kilohertz. Entsprechend
konnte das Verhalten der Maschine nur für die gemittelten Ausgangsspan-
nungen des DUT berechnet werden. Aufgrund der berücksichtigten Sättigung
unterscheidet sich die reale Maschineninduktivität LS im Betrieb von der kon-
stanten Kopplungsinduktivität LK. Dadurch unterscheiden sich die Zeitverläufe
der Ströme iK bzw. die Zeitkonstanten des Emulators ebenfalls von den Zeit-
verläufen und Zeitkonstanten der realen Maschine. Durch die verschiedenen
Zeitverläufe entsprechen die gemessenen Ströme am DUT-Umrichter nicht
dem erwarteten Mittelwert über eine Taktperiode. Die verfälschten Zeitkon-
stanten beeinflussen daher die Stabilität und die Genauigkeit der Stromrege-
lung des DUT. Aufgrund des fehlerhaften Streckenverhaltens wird in [9] die
emulierte Asynchronmaschine nur gesteuert durch ein Spannungs-Frequenz-
Kennlinienverfahren (U-f) betrieben und die Ströme im Kopplungsnetzwerk iK
durch den EMC auf die berechneten Maschinenströme iS eingeregelt.
2.1 Stand der Technik
In [28] wurde ein PHIL-Prüfstand speziell für die Qualitätssicherung des
Fertigungsprozesses (End-of-Line Test) entwickelt. Der Emulator war daher
ebenfalls nur für den Betrieb mit U-f-Kennliniensteuerung bzw. langsamen
Regelverfahren im stationären Betrieb vorgesehen. Als Emulationsumrichter
wurde erneut eine selbstgeführte Drehstrombrückenschaltung eingesetzt. Die
Maschinenmodellierung wurde grundsätzlich für Asynchronmaschinen unter
Berücksichtigung der Sättigung der Hauptinduktivität sowie allgemein für Voll-
und Schenkelpol Synchronmaschinen durchgeführt. Im Rahmen der Validierung
wurde jedoch nur eine lineare Asynchronmaschine nachgebildet und eine Kopp-
lungsdrossel verwendet, deren Induktivität LK auf die Maschine angepasst war.
Der ausschließliche Betrieb von Prüflingen mit U-f-Kennliniensteuerung oder
langsamen Regelverfahren stellt jedoch eine starke Einschränkung für den
Einsatz eines PHIL-Prüfstands dar. Wünschenswert ist daher die vollständige
Nachbildung der Maschine unabhängig vom Regelverfahren des DUT. Um dies
zu erreichen, wurden in [12, 14] weitergehende Arbeiten durchgeführt. Die
Kopplungsinduktivität LK wurde erneut so gewählt, dass sie der realen, resultie-
renden Stranginduktivität LS der Maschine entspricht. Durch den Einsatz eines
oberschwingungsarmen, hochperformanten Linear Umrichters (LINUM) [28,
29] konnte der Strom im Kopplungsnetzwerk iK ohne zusätzliche Oberschwin-
gungen auf den berechneten Wert eingeregelt werden. Da der Strom iK jedoch
zusätzlich durch den DUT geregelt wird, arbeitet der zusätzliche Stromregler
des LINUM-Umrichters im Betrieb gegen den Stromregler des DUT. Das Asyn-
chronmaschinenmodell wurde in dieser Arbeit mit einer Frequenz von 40 kHz in
Abhängigkeit der Ausgangsspannung des DUT berechnet. Aufgrund der nied-
rigen Berechnungsfrequenz können auch hier taktfrequente Einflüsse des DUT
nur eingeschränkt im Maschinenmodell berücksichtigt werden.
In [11, 13] wird das erste Mal auf eine Regelung des Stroms iK verzichtet. Da-
durch wird verhindert, dass der Stromregler des DUT durch den Stromregler
des EMC beeinflusst wird. Der Emulator wurde in dieser Arbeit ebenfalls mit
einer Kopplungsinduktivität LK bestückt, die der resultierenden Stranginduk-
tivität LS der Maschine entspricht. Das lineare Maschinenmodell wird jedoch
nicht aus den Klemmenspannungen der Maschine berechnet. Anstatt dessen
wird die Elektromotorische Kraft (EMK), also die innere Spannung der Asyn-
chronmaschine, mit einer Abtastrate von 40 kHz auf einem DSP aus den bereits
im Kopplungsnetzwerk fließenden Strömen iK berechnet. Die EMK wird im
Anschluss durch einen sequentiell schaltenden Multiphasen-Umrichter (SSMU)
hochfrequent erzeugt [13].
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In [24] wurde ebenfalls eine Drossel zur Kopplung zwischen DUT und EMC
verwendet. Im Rahmen dieser Arbeit wurde eine Synchronmaschine nach-
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gebildet, wobei die Induktivität der Kopplungsdrossel LK nicht der Maschi-
neninduktivität LS entsprach. Als EMC wurde eine selbstgeführte Drehstrom-
brückenschaltung verwendet. Um das Verhalten einer beliebigen Induktivität
zu emulieren, wurde am EMC ein Modulationsverfahren verwendet, das sich
im stationären Betrieb gegenüber dem DUT synchronisiert und so die mitt-
lere Spannungszeitfläche über der Kopplungsinduktivität LK anpasst. Dadurch
sollte das Regelstreckenverhalten des Emulators dem Streckenverhalten der rea-
len Maschine angepasst werden. Da die Taktfrequenz des EMC jedoch auf ca.
10 kHz begrenzt ist und damit in der Nähe der Taktfrequenz des DUT liegt,
funktioniert dieser Maschinenemulator nur für den stationären Betrieb. Der dy-
namische Übergang zwischen zwei Betriebspunkten konnte daher nicht korrekt
nachgebildet werden. Die Nachbildung einer winkelabhängigen Induktivität war
bei diesem Ansatz ebenfalls nicht möglich, weshalb keine Synchronmaschinen
mit anisotropem Rotor emuliert werden konnten. Das Maschinenmodell wurde
im Rahmen dieser Arbeit auf einem Field Programmable Gate Array (FPGA)
mit einer Frequenz von 1,17MHz berechnet. Dadurch konnten die taktfrequen-
ten Einflüsse des DUT hochfrequent ohne zusätzliche Mittelwertbildung erfasst
und innerhalb des Modells berücksichtigt werden.
In [30, 31] wurde ebenfalls das Verhalten einer permanentmagneterregten
Synchronmaschine nachgebildet. Im Rahmen dieser Arbeit wurden zudem Sät-
tigungseffekte in der Modellbildung der PSM berücksichtigt. Darüber hinaus
wurden erneut Drosseln zur Kopplung des DUTs mit dem EMC verwendet.
Ein versetzt getakteter Multiphasen-Umrichter (VGMU) [32] regelt dabei den
Strom iK im Kopplungsnetzwerk. Da diese Arbeit in Kooperation zwischen
der Daimler AG und der SET GmbH, einem der kommerziellen Anbieter von
PHIL-Prüfständen, entstanden ist, kann dieser Aufbau aufgrund mangelnder
Informationen hinsichtlich des detaillierten Emulatoraufbaus und dessen Di-
mensionierung sowie des verwendeten DUT und der Parameter der emulierten
Maschine nicht genauer bewertet werden.
Des Weiteren entstand auf Basis einer Kooperation zwischen der SET GmbH
sowie der Universität Stuttgart eine weitere Arbeit auf dem Gebiet der PHIL-
Emulation [33]. In dieser Arbeit wurde im Wesentlichen die Regelung und
Modulation des (VGMU) entwickelt. Zusätzlich dazu wurde in [33] ein VGMU
vorgestellt bei dem die ausgangsseitige Parallelschaltung der Zweige über fluss-
kompensierte Drosseln erfolgt (VGMU-F). Dadurch konnte die Dynamik der
Stromregelung für den Strom iK erhöht werden. Während der Messungen am
PHIL-Prüfstand wurde ein lineares Modell einer Synchronmaschine verwendet,
14
das lediglich die magnetische Anisotropie des Rotors berücksichtigt [33, 34].







Abbildung 2.2: Schematische Darstellung eines PHIL-Prüfstand mit LCL-Filter als
Kopplungsnetzwerk zwischen EMC und DUT.
Der Emulator erlaubt schließlich die Identifizierung des Rotorwinkels durch
das geberlose Regelverfahren INFORM mit einer Abweichung von maximal
20 Grad. Eine vergleichende Messung an der realen Maschine wurde nicht
durchgeführt. Darüber hinaus wird in [33] ein Hochlaufvorgang über 1,2 s emu-
liert und einer Messung an einem realen Maschinensatz gegenübergestellt. Die
Messung zeigt zu Beginn große Unterschiede zwischen den Stromverläufen am
PHIL-Prüfstand sowie der realen Maschine. Dies legt die Vermutung nahe das
die Emulation einer winkelabhängigen Induktivität nur im quasistationären Be-
trieb funktioniert. Da die Messung nicht weiter ausgewertet wurde, lässt die
Messung jedoch keine definitiven Rückschlüsse auf die Genauigkeit der Maschi-
nenemulation zu. Entsprechend kann auch bei diesem Emulator keine Aussage
hinsichtlich des tatsächlichen Funktionsumfangs sowie etwaiger Emulationsfeh-
ler aufgrund des konzeptionellen Aufbaus, der elektrischen und mechanischen
Modellbildung oder dynamischer Lastwechsel getroffen werden.
Kopplung durch LCL-Filter
Um das Problem der doppelten Stromregelung in einem ohmsch-induktiven
Kopplungsnetzwerk zu umgehen, wurden in der Literatur ebenfalls einige
PHIL-Emulatoren vorgeschlagen, die auf ein LCL-Filternetzwerk zur Kopp-
lung zwischen Prüfling und Emulationsumrichter zurückgreifen [35–38] (vgl.
Abb. 2.2). Die Kopplung mithilfe eines LCL-Filternetzwerks wurde in [39] als
vorteilhaft gegenüber der Kopplung mit einer einfachen Drossel bewertet, hat
aber bei genauer Betrachtung einen entscheidenden Nachteil. Durch die redu-
zierte Dynamik der Spannungsregelung über dem Filterkondensator CF muss
die Kopplungsinduktivität LK erneut der Stranginduktivität LS entsprechen, um
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die korrekten Zeitverläufe der Ströme iK für transiente Vorgänge nachzubilden.
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Quelle Typ Koppln. EMC SV Sätt. DUT
[9] ASM LK DBS DSP Ja U-f-Kennl.
[28] ASM LK = LS DBS DSP Ja U-f-Kennl.
[14] ASM LK = LS LINUM DSP Nein beliebig
[11, 13] ASM LK = LS SSMU DSP Nein beliebig
[35] ASM LCL DBS DSP Ja LC-Filter
[24] PSM LK DBS FPGA Ja stat. Betr.
[30, 31] PSM LK VGMU FPGA Ja unbekannt
[33, 34] PSM LK VGMU-F FPGA LS(γ) stat. Betr.?
Tabelle 2.1: Vergleich und Bewertung bestehender PHIL-Emulatorsysteme: Bewertet
wird das verwendete Kopplungsnetzwerk (Koppln.), der Emulationsumrich-
ter (EMC), die Leistungsfähigkeit der Signalverarbeitung (SV), ob Sätti-
gungseffekte (Sätt.) berücksichtigt sind und der Betrieb des Emulators mit
einem beliebigen Prüfling (DUT) möglich ist.
Um einen solchen Prüfstand flexibel einsetzen zu können, werden daher ver-
schiedene LCL-Filterkombinationen benötigt, die gegebenenfalls umgeschaltet
werden müssen [37]. Die Emulation variabler Induktivitäten ist daher mit die-
sem Konzept nur unter Einschränkungen möglich. In [35] wird dem DUT
beispielsweise ein weiterer LC-Ausgangsfilter nachgeschaltet. Dieser filtert die
getaktete Spannung des DUT, sodass der Emulator nur noch mit dem Mittel-
wert bzw. der Grundwelle der Ausgangsspannung beaufschlagt wird. Dadurch
kann der Einfluss des Taktens auf die Maschine vernachlässigt werden. Das Fil-
ter wird in dieser Arbeit benötigt, da der in [35] aufgebaute PHIL-Prüfstand für
Umrichter verwendet werden soll, die über sehr lange Kabel mit dem Motor
verbunden sind. In diesen Anwendungen ist ein solches Filter notwendig, um
die Maschinenisolation vor Überspannungen zu schützen. Allerdings sind sol-
che Anwendungen Sonderfälle, weshalb der DUT-Umrichter in der Regel direkt
und damit ohne Filter mit der Maschine verbunden wird.
Eine Übersicht sowie Gegenüberstellung aller vorgestellten und für diese Ar-
beit relevanten Vorarbeiten ist in Tab. 2.1 dargestellt. Die Tabelle zeigt, dass
die in der Literatur vorhandenen PHIL-Emulatoren nur lineare, isotrope Ma-
schinen ganzheitlich nachbilden können. Die dynamisch korrekte Emulation
einer beliebigen nichtlinearen und anisotropen Maschine und der Betrieb die-
ser Maschine an einem beliebigen DUT-Umrichter ist bisher nicht möglich. Um
einen PHIL-Prüfstand als Äquivalent zu einer beliebigen Maschine einsetzen zu
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können, müssen jedoch auch hochperformante Regler oder verschiedene Mo-
dulationsverfahren an einem PHIL-Prüfstand untersucht werden können. Die
Nachbildung dynamischer Kurzschlüsse zwischen verschiedenen Windungen
oderWicklungen erfordert ebenfalls die Emulation beliebiger Induktivitäten und
ist unerlässlich, um die funktionalen Vorteile eines PHIL-Prüfstands voll auszu-
schöpfen.
2.2 Emulationskonzept
Aufgrund der funktionalen Einschränkungen der bisherigen PHIL-Emulatoren
konnten hoch ausgenutzte permanentmagneterregte Synchronmaschinen mit
vergrabenen Magneten, wie sie heutzutage in Elektrofahrzeugen eingesetzt wer-
den, bisher nicht adäquat nachgebildet werden. Die Induktivitäten LS,x dieser
Maschinen (x ∈ {1,2,3}) besitzen eine Winkelabhängigkeit aufgrund der Ani-
sotropie des Rotors und sind wegen der hohen Ausnutzung und der dadurch
bedingten Sättigung des Magnetkreises zusätzlich stromabhängig:
LS,x = f (iS1,iS2,iS3,γ) (2.1)
Da sich die resultierenden Stranginduktivitäten LS,x folglich nicht nur zwischen
verschiedenen Maschinen unterscheiden, sondern bereits im Betrieb variieren,
soll der hier aufgebaute PHIL-Prüfstand im Betrieb die Zeitverläufe und Zeit-
konstanten beliebiger Induktivitäten nachbilden. Der Einsatz von umschaltbaren
Induktivitäten scheidet dabei aufgrund der fehlenden Dynamik sowie der gefor-
derten stufenlosen Einstellbarkeit aus.
Im Folgenden wird ein Emulationskonzept erarbeitet und vorgestellt, das erst-
malig eine solche Emulation ganzheitlich bis auf die Ebene der taktfrequenten
Stromrippel erlaubt. Das Emulationskonzept definiert dabei den konzeptionel-
len Aufbau des Prüfstands und dessen Anbindung an den DUT-Umrichter sowie
die allgemeinen Anforderungen, die im weiteren Verlauf der Arbeit an das Ma-
schinenmodell, den Emulationsumrichter und die Signalverarbeitung gestellt
werden.
Grundlagen
Abb. 2.3 (a) zeigt das Ersatzschaltbild einer beliebigen dreiphasigen Drehfeld-
maschine. Der Stator einer solchen Maschine besteht grundsätzlich aus drei
Statorwicklungen mit den Induktivitäten LS,x und den ohmschen Widerständen
RS,x. Während des Betriebs wird in den Statorwicklungen zudem eine Spannung
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Abbildung 2.3: Gegenüberstellung des Ersatzschaltbildes der realen Maschine (a) sowie
des PHIL-Püfstands (b).
induziert. Dabei ist es für die Betrachtung an dieser Stelle unerheblich, ob die
Ursache dieser Spannung eine Änderung der Flussverkettung
dψS,x
dt in der jewei-
ligen Statorwicklung aufgrund der Statorströme oder der Drehung des Rotors
ist. Des Weiteren sind die drei Wicklungen bei umrichterbetriebenen Maschinen
in der Regel im Stern verschaltet, wobei der Sternpunkt üblicherweise nicht an-
geschlossen wird. Da sich sowohl Asynchronmaschinen wie auch synchrone
Reluktanz- und permanentmagneterregte Synchronmaschinen lediglich durch
den Aufbau des Rotors und damit in der Berechnung der Flussverkettungen
dψS,x
dt unterscheiden, gilt dieses Ersatzschaltbild im Prinzip für alle dreiphasigen
im Stern verschalteten Drehfeldmaschinen [17].
Um einen universell einsetzbaren PHIL-Prüfstand aufzubauen, der es erlaubt,
eine Maschine transient nachzubilden, muss dieses Ersatzschaltbild äquiva-
lent in einen PHIL-Prüfstand überführt werden (Abb. 2.3 (b)). Zur transienten
Nachbildung der Maschine kann daher nur eine einfache Drossel als Kopp-
lungselement zwischen Emulationsumrichter und Prüfling verwendet werden.
Der EMC muss zudem über die Gegenspannung uG,x am Kopplungsnetzwerk
die gewünschten Zeitverläufe der Ströme einstellen. Er muss daher mit ei-
ner Umrichtertopologie aufgebaut werden, die idealerweise das Verhalten einer
hochdynamischen Spannungsquelle aufweist.
Die Herausforderung, die sich bei der Nachbildung der Maschine beziehungs-
weise einer beliebigen Statorinduktivität LS,x ergibt, ist somit die Berechnung

























Abbildung 2.4: Illustration der Anforderungen an das PHIL-Konzept: Einphasiges Er-
satzschaltbild des PHIL-Prüfstands für einen aktiven Schaltzustand (a)
sowie für einen Freilauf Zustand (b).
Problemstellung
Abb. 2.4 illustriert die dabei entstehenden Anforderungen: Durch das Takten
der Leistungshalbleiter eines Antriebsumrichters liegen innerhalb einer Modu-
lationsperiode TA an einem Strang der Maschine prinzipbedingt verschiedene
diskrete Spannungsniveaus an. Die Höhe und Anzahl dieser Spannungsniveaus
hängen dabei von der verwendeten Umrichtertopologie sowie demModulations-
verfahren ab. Die selbstgeführte Drehstrombrückenschaltung ist die einfachste
und am häufigsten verwendete Umrichtertopologie. Die Spannungsniveaus, die
eine selbstgeführte Drehstrombrückenschaltung an den Wicklungen einer Ma-
schine erzeugen kann, können in zwei Gruppen eingeteilt werden. Die erste
Gruppe sind die sogenannten aktiven Schaltzustände (vgl. Abb. 2.4 (a)). Wäh-
rend dieser Schaltzustände liegen an den Wicklungen der Maschine je nach
Aussteuergrad, Phasenwinkel sowie Modulationsverfahren die diskreten Span-

















Die zweite Gruppe der Schaltzustände sind die Freilaufzustände, wobei in
diesen Zuständen an den Maschinenwicklungen die Spannung uDUT,F = 0V an-
liegt (vgl. Abb. 2.4 (b)). Um die Maschine korrekt nachzubilden, müssen die
Stromverläufe der realen Maschine iS,x sowie die Stromverläufe innerhalb des
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 n / γ 
uEMC0,x 





































 n / γ 
(b) Schematischer Aufbau des
DUT
Abbildung 2.5: Schematischer Aufbau des entwickelten PHIL-Prüfstands sowie des ver-
wendeten DUT.
Emulators iK,x identisch sein [E4]. Aus diesem Grund muss unabhängig vom







Da die Stranginduktivitäten LS,x der Maschine jedoch nicht identisch mit den
Induktivitäten des Kopplungsnetzwerks LK,x sind, folgt unter Vernachlässigung
des ohmschen Widerstands, dass der EMC in den aktiven Zuständen jeweils die
diskreten Spannungen




am Kopplungsnetzwerk anlegen muss. In den dazwischen liegenden Freiläufen





an das Kopplungsnetzwerk angelegt werden. Der EMC muss daher in Ab-
hängigkeit vom Schaltzustand des DUT eine Ausgangsspannung mit einem
unstetigen Verlauf erzeugen [E4]. Entsprechend wird eine Umrichtertopologie
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(vgl. Kap. 4) benötigt, die die hochdynamische und präzise Erzeugung dieser
Gegenspannungen uG,x am Kopplungsnetzwerk ermöglicht [E1]. Des Weiteren
verdeutlicht diese Unstetigkeit, weshalb die Verwendung eines LCL-Filters hier
nicht möglich ist, da die Spannung an einem etwaigen FilterkondensatorCF nur
stetig verändert werden kann (vgl. Abb. 2.2).
Aufbau
Der schematische Aufbau des entwickelten PHIL-Prüfstands ist in Abb. 2.5 (a)
dargestellt. Um die zuvor gestellten Anforderungen zu erfüllen, wird ein
neuartiger Modularer-Multiphasen-Multilevel Umrichter (MMPMC) als Emu-
lationsrumrichter eingesetzt (vgl. Kap. 4). Dieser Umrichter verfügt nähe-
rungsweise über das Verhalten einer hochdynamischen Spannungsquelle und
erzeugt eine siebenstufige Ausgangsspannung mit einer Modulationsfrequenz
von fEMC = 120 kHz (vgl. Kap. 4.3.4). Die Wicklungen einer elektrischen Ma-
schine sind in der Regel isoliert und damit potentialfrei in den Stator eingelegt.
Um diese Isolierung nachzubilden wird der Emulationsumrichter durch eine
potentialgetrennte Einspeisung versorgt (Kap. 5.1.3). Darüber hinaus werden
zur Anbindung des EMC an den DUT drei einphasige Drosseln verwendet
(Kap. 5.1.2). Das Maschinenmodell der permanentmagneterregten Synchron-
maschine (Kap. 3) wird durch ein speziell entwickeltes FPGA-basiertes Si-
gnalverarbeitungssystem (Kap. 5.2) mit einer Frequenz von fModell = 1,5MHz
quasikontinuierlich in Echtzeit berechnet. Dadurch kann das Schaltverhalten des
DUT hochauflösend erfasst werden. Das komplette Maschinenverhalten wird
zudem aus den Klemmenspannungen des DUT sowie dem Lastmoment berech-
net, da sich alle weiteren Maschinengrößen wie Ströme, Flüsse sowie das innere
Drehmoment als Reaktion auf die angelegten Spannungen einstellen.
Der schematische Aufbau des Echtzeit-Signalverarbeitungssystems findet sich
in Abb. 2.6. Neben der Berechnung der Gegenspannung uG,x enthält das
Echtzeit-Signalverarbeitungssystem noch einen zusätzlichen Proportional-(P)-
Regler sowie die Nachbildung des Drehgebers [E4, E5]. Der P-Regler verhindert
ein auseinanderdriften der berechneten Maschinenströme iS,x sowie der Ströme
im Kopplungsnetzwerk iK,x aufgrund von Ungenauigkeiten bei der Modellbe-
rechnung und der Erzeugung der Gegenspannung uG,x durch den EMC. Ein
reiner P-Regler ist dabei aufgrund des integrierenden Verhaltens des Kopplungs-
netzwerks sowie der präzisen Berechnung und Vorsteuerung der Gegenspan-
nung uG,x ausreichend (Kap. 6.1). Darüber hinaus hat die Verwendung eines
P-Reglers den Vorteil, dass er keine Rückwirkungen auf die Stabilität des Strom-
reglers im DUT hat. Demgegenüber würde ein zweiter Integral-Anteil innerhalb
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Abbildung 2.6: Schematische Darstellung des Echtzeit-Signalverarbeitungssystems.
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des PHIL-Prüfstands zu einem überbestimmten System führen, da in diesem
Fall sowohl der PHIL-Prüfstand als auch der DUT versuchen würden, den Strom
stationär genau einzuregeln. Der schematische Aufbau des DUT-Umrichters ist
in Abb. 2.5 (b) dargestellt. Dieser wird entsprechend der Anforderungen ledig-
lich über die drei Phasenanschlüsse sowie das Gebersignal angebunden und soll




Ausgehend von den Systemgleichungen der permanentmagneterregten Syn-
chronmaschine wird im Folgenden das Maschinenmodell des PHIL-Prüfstands
hergeleitet. Neben der Berechnung des eigentlichen Maschinenverhaltens wird
dabei zusätzlich eine Berechnungsvorschrift für die Gegenspannungen am
Kopplungsnetzwerk uG,x benötigt. Die Berechnung wird unter Berücksichtigung
einer beliebigen Kopplungsdrossel mit der Induktivität LK und dem ohmschen
Widerstand RK durchgeführt. Anschließend wird das Modell diskretisiert und
auf Stabilität untersucht, bevor das Kapitel durch die Validierung des Maschi-
nenmodells abgeschlossen wird.
3.1 Stand der Technik
Grundsätzlich gibt es permanentmagneterregte Synchronmaschinen mit ver-
schiedenen Rotorbauformen. In Abb. 3.1 sind die drei häufigsten Bauformen
dargestellt. Diese können in Rotoren mit Oberflächenmagneten (Abb. 3.1 (a))
und Rotoren mit vergrabenen Magneten (Abb. 3.1 (b) und Abb. 3.1 (c)) unter-
teilt werden. Synchronmaschinen mit vergrabenen Magneten sind aufgrund des
damit einhergehenden Reluktanzmoments aktuell von großer Bedeutung für den
Einsatz in Elektrofahrzeugen, da diese Maschinen einen hohen Wirkungsgrad
aufweisen und zudem bis weit in die Feldschwächung betrieben werden können
[16]. Zur Steigerung der Leistungsdichte werden diese Maschinen in der Regel











Abbildung 3.1: Verschiedene Rotorbauformen der PSM [19]
linear wird. Die physikalische Modellierung dieser Maschinen ist grundsätzlich
in der Literatur bekannt und wurde beispielsweise in [17–20] umfangreich be-
schrieben. In den genannten Arbeiten wurden Maschinenmodelle vorgestellt,
die unabhängig von der Rotorbauform die Sättigung des Magnetkreises be-
rücksichtigen. Aus diesem Grund können diese Modelle als Grundlage für das
hier benötigte PSM-Modell benutzt werden. Darüber hinaus wurden auch schon
detailliertere Maschinenmodelle entwickelt, die beispielsweise winkelabhän-
gige Oberwellen [41, 42] oder Temperatureinflüsse berücksichtigen [43]. Der
Fokus der folgenden Modellbildung liegt daher auf der Erweiterung dieser Ma-
schinenmodelle um die Berechnung der Gegenspannung, damit das in Kap. 2
vorgestellte Emulationskonzept umgesetzt werden kann.
3.2 Modellbildung der permanentmagneterregten
Synchronmaschine
Die mathematische Beschreibung der permanentmagneterregten Synchronma-
schine ist grundsätzlich unabhängig von der Rotorbauform. Dies gilt ebenfalls
für die eigentliche Maschinenemulation, da es hier ebenfalls unerheblich ist,
aus welchem Grund sich die zu emulierenden Maschineninduktivitäten ändern.
Grundsätzlich gilt deshalb festzuhalten, dass die hier vorgestellte Maschinen-
modellierung für alle permanentmagneterregten Synchronmaschinen gültig ist
und daher die Parametrierung des Modells das detaillierte Maschinenverhalten
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(b) Ersatzschaltbild des PHIL-Prüfstands
Abbildung 3.2: Gegenüberstellung der Ersatzschaltbilder von PSM und PHIL-Prüfstand
[E4].
bestimmt. Des Weiteren wird das Maschinenmodell des PHIL-Prüfstands einzig
in Abhängigkeit der Statorspannungen uS sowie des Lastmoments ML berech-
net. Wie bereits erwähnt, ändern sich alle anderen Größen der Maschine als
Reaktion darauf.
Um das Verhalten einer permanentmagneterregten Synchronmaschine mit-
hilfe eines Power Hardware-in-the-Loop Prüfstands nachzubilden, müssen
zunächst einige Randbedingungen festgelegt werden. So wird im Folgen-
den angenommen, dass die emulierte Maschine drei symmetrische, im Stern
verschaltete Wicklungen besitzt und der Sternpunkt nicht angeschlossen ist.
Darüber hinaus werden Alterungseinflüsse, Temperatureffekte, Ummagnetisie-
rungsverluste, Stromverdrängungseffekte wie auch kapazitive Verschiebeströme
vernachlässigt. Bei Bedarf können diese Effekte jedoch ebenfalls durch Model-
lerweiterungen oder Parameternachführungen berücksichtigt werden [20], da
das eigentliche Emulationskonzept die Nachbildung dieser Effekte grundsätz-
lich erlaubt. Es steigen dadurch lediglich die Anforderungen an die Rechen-
leistung sowie die Speichergröße des Echtzeit-Signalverarbeitungssystems. Die
Statorspannungen uS,x der Maschine können anschließend durch Anwendung
des ohmschen Gesetzes, des Maxwellschen Induktionsgesetzes sowie der Kirch-
hoffschen Maschenregel berechnet werden. Mit x ∈ {1,2,3} setzen sich die drei
Strangspannungen entsprechend aus den jeweiligen ohmschen Spannungsabfäl-
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len an der Wicklung sowie den Änderungen der Flussverkettungen zusammen
[17, 20]:




Das daraus abgeleitete Ersatzschaltbild der PSM ist in Abb. 3.2 (a) darge-
stellt. Die Flussverkettungen ψS,x werden dabei durch den Strom der jeweiligen
Wicklung, die magnetisch gekoppelten Ströme der anderen beiden Wicklun-
gen und die Bewegung der Permanentmagnete durch den Rotor hervorgerufen:
ψS,x = f (iS1,iS2,iS3,γ). Eine Unterscheidung der physikalischen Ursachen der
Teilbeiträge zur gesamten Flussverkettung wird hier nicht benötigt, weshalb nur
die resultierende Flussverkettung betrachtet wird. Da sich der PHIL-Prüfstand
identisch zur realen Maschine verhalten soll, müssen die Systemgleichun-
gen der PSM auf das Ersatzschaltbild des PHIL-Prüfstands aus Abb. 3.2 (b)
übertragen werden. Um das zu erreichen, müssen die Strangspannungen des





Daraus folgt für die Gegenspannung am Kopplungsnetzwerk (vgl. Abb. 3.2 (b)):
uG,x = uS,x−uK,x (3.3)
Eingesetzt in die Spannungsgleichung des PHIL-Prüfstands (3.2) ergibt sich
schließlich für dessen Strangspannungen [E4, E5]:


















Gleichung (3.4) zeigt dabei das grundlegende Prinzip bei der Berechnung der
Gegenspannung. Dieses besteht darin, die am PHIL-Prüfstand zusätzlich auftre-
tenden Spannungsabfälle uK,x des Kopplungsnetzwerks bei der Berechnung der
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Gegenspannung uG,x von den Strangspannungen der realen Maschine uS,x abzu-
ziehen. Dadurch kann am PHIL-Prüfstand das identische Verhalten im Vergleich
zur realen Maschine erreicht werden [E2].
Um die Komplexität der Beschreibung zu verringern, wird davon ausgegangen,
dass die Drosseln des Kopplungsnetzwerks magnetisch linear und in allen drei
Phasen des Emulators identisch sind:
RK1 = RK2 = RK3 = RK (3.5)
LK1 = LK2 = LK3 = LK (3.6)
Dadurch können die drei Stranggrößen zu einem komplexen Raumzeiger zu-
sammengefasst werden, wofür die bekannte 3/2-Transformation benutzt wird
[44]. Die Transformationsvorschrift für die zu transformierenden Terme iS,x, uS,x

















Da bei stromrichtergespeisten Maschinen der Sternpunkt üblicherweise nicht
angeschlossen ist, haben die Nullkomponenten der Transformation entweder
keine Wirkung oder können nicht auftreten. Dadurch können diese in der Mo-
dellbildung vernachlässigt werden [20]:
κ0 = 0 (3.9)
Die Spannungsgleichung des PHIL-Prüfstands in Raumzeigerdarstellung lautet
damit im statorfesten alpha-beta Bezugssystem:

















Im Anschluss an die Raumzeigerbildung im statorfesten Bezugssystem werden
die Raumzeiger in ein am Rotor orientiertes Koordinatensystem transformiert
(vgl. Abb. 3.3). Dies wird durch das Drehen des komplexen Raumzeigers um












Abbildung 3.3: Stator- und rotororientiertes Koordinatensystem [19].
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nentmagnetflusses ψPM orientiert und als reale Achse definiert. Der Rotorwinkel
γ entspricht daher dem Winkel zwischen der α-Achse bzw. dem ersten Sta-
torstrang und der d-Achse. Mathematisch entspricht diese Transformation der
Multiplikation mit e−jγ :
κdq = καβ · e−jγ (3.11)
Angewendet auf die Spannungsgleichung (3.10) folgt schließlich unter Berück-
sichtigung der Produkt- und Kettenregel für die Ableitungen der Flüsse sowie
Ströme:





+ jωLK · i
dq
S











− jωLK · i
dq
S (3.12)
3.2 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine
Diese Gleichung kann schließlich in Real- und Imaginärteil aufgeteilt werden.
Daraus folgt mit ψd,q = f (id, iq) und γ˙ = ω sowie u
dq
S = ud + j · uq für die
Maschinen bzw. Emulatorspannungen im rotororientierten Koordinatensystem
[E4, E5]:
ud = RK · id+LK ·
did
dt
−ωLK · iq︸ ︷︷ ︸
uK,d






+ωLK · iq︸ ︷︷ ︸
uG,d
(3.13)
uq = RK · iq+LK ·
diq
dt
+ωLK · id︸ ︷︷ ︸
uK,q






−ωLK · id︸ ︷︷ ︸
uG,q
(3.14)
Dabei bezeichnet ω die elektrische Winkelgeschwindigkeit. Diese kann mithilfe






Soll nun eine lineare PSM emuliert werden, können die Flussverkettungen ψd
und ψq in den Gleichungen (3.13) und (3.14) einfach über die folgenden linearen
Zusammenhänge berechnet werden:
ψd = Ld · id+ψPM (3.16)
ψq = Lq · iq (3.17)
Sofern die zu emulierende Maschine jedoch ein ausgeprägtes Sättigungsver-
halten aufweist, gilt der lineare Zusammenhang zwischen Strom und Fluss-
verkettung aus Gleichung (3.16) und (3.17) nicht. Stattdessen wird mit größer
werdendem Strom das Eisen in die Sättigung getrieben, sodass der Zusammen-







Abbildung 3.4: Gemeinsame Flusspfade des d-Flusses (blau) und des q-Flusses (orange)
in der Maschine [19].
30
beeinflussen sich die Flussverkettungen in Längs- (d) und Querrichtung (q) auf-
grund ihres gemeinsamen Flusspfads in der Maschine, siehe Abb. 3.4. Dadurch
erhält sowohl der Fluss ψd eine Abhängigkeit des Stromes iq, wie auch der
Fluss ψq eine Abhängigkeit vom Strom id. Dieser Effekt wird in der Literatur
[18, 45–47] als Kreuzverkopplung beschrieben. Des Weiteren können in hoch
ausgenutzten Synchronmaschinen weitere Effekte auftreten, wodurch die Fluss-
verkettungen eine Abhängigkeit vom Rotorpositionswinkel γ [41, 42] erhalten:
ψd = f (id, iq,γ) (3.18)
ψq = f (id, iq,γ) (3.19)
3.2 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine
Daraus folgt, dass in Gleichung (3.13) sowie (3.14) für die Ableitungen der





































Für die weitere Betrachtung der Maschine werden hier in einer zusätzlichen
Näherung die Winkelabhängigkeiten der Flussverkettungen vernachlässigt, um







Des Weiteren werden für die partiellen Ableitungen der Flüsse nach den Strö-















sowie die Bezeichnung differentielle Induktivitäten verwendet. Daraus folgt für



















Die Einflüsse aller Näherungen auf die Genauigkeit des Maschinenmodells hän-
gen grundsätzlich vom Aufbau und der Auslegung (Geometrie, Materialien,
Wicklung) sowie dem Betriebspunkt (Ströme, Temperatur, Drehzahl) der Ma-
schine ab. Für die hier verwendete Maschine wurden diese in [20] exemplarisch
abgeschätzt. Der Fehler lag dabei insgesamt im unteren einstelligen Prozentbe-
reich. Wie in Kap. 6 gezeigt wird, erlauben die Näherungen daher eine präzise
Emulation der hier nachgebildeten Maschine. Wie bereits erläutert, können alle































Abbildung 3.5: Flussverkettungskennfelder der nachgebildeten PSM [20]
das Echtzeit-Signalverarbeitungssystem lediglich über eine ausreichende Re-
chenleistung und Speichergröße verfügen.
Die Flussverkettungen der emulierten Maschine (vgl. Kap 5.3.2) sind in
Abb. 3.5 dargestellt. Die daraus berechneten differentiellen Induktivitäten sind
in Abb. 3.6 gegenübergestellt. Anhand dieser Verläufe ist ersichtlich, weshalb
die Stromabhängigkeit der Flussverkettungen für eine präzise Emulation nicht
vernachlässigt werden kann. So ist die Induktivität der q-Achse Lqq der un-
bestromten Maschine beispielsweise fünfmal so groß wie die Induktivität der
d-Achse Ldd. Demgegenüber sinkt jedoch die Induktivität Lqq mit zunehmen-
dem Strom ab und nähert sich der Induktivität Ldd an. Der Emulationsumrichter
muss daher die Zeitverläufe der Ströme in den konstanten Kopplungsdrosseln
des PHIL-Prüfstands den tatsächlichen Zeitverläufen der Maschinenströme über
diesen weiten Induktivitätsbereich anpassen.
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3.2 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine
Die finalen Statorspannungsgleichungen des PHIL-Prüfstands ergeben sich
schließlich durch das Einsetzen der abgeleiteten Flussverkettung (3.25) und
(3.26) in (3.13) und (3.14) zu [E4, E5]:
ud = RK · id+LK ·
did
dt
−ωLK · iq︸ ︷︷ ︸
uK,d
(3.27)












uq = RK · iq+LK ·
diq
dt













+ω (ψd−LK · id)︸ ︷︷ ︸
uG,q
Zur Berechnung des elektrischen Teilsystems der PSM an einem PHIL-
Prüfstand müssen die Gleichungen (3.27) und (3.28) noch nach den Ableitungen

































































































Abbildung 3.6: Differentielle Induktivitäten der nachgebildeten PSM [20]
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3.2 Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine
Als Sollwert für die Gegenspannung des PHIL Prüfstands ergibt sich entspre-
chend [E4, E5]:







·Ldq−ψq ·ω + iq ·ω ·LK (3.31)









·Lqd+ψd ·ω − id ·ω ·LK (3.32)
Um die gesamte Beschreibung der PSM abzuschließen, fehlt somit nur noch
die Beschreibung des mechanischen Systems. Die Berechnung des inneren







ψd · iq−ψq · id
)
(3.33)
Die mechanische Gleichung zur Berechnung der Rotorgeschwindigkeit Ω ergibt
sich durch Integration des Beschleunigungsmoments. Dieses entspricht unter
Vernachlässigung von Reibung der Differenz des inneren Drehmoments der








Die mechanische Beschreibung der Maschine kann an dieser Stelle selbst-
verständlich, je nach Applikation, auch detaillierter ausgeführt werden, um
beispielsweise den kompletten Antriebsstrang eines Elektrofahrzeugs zu be-
rücksichtigen. Da die Zeitkonstanten des mechanischen Teilsystems jedoch in
der Regel deutlich größer sind als die elektrischen Zeitkonstanten, liegt die
Herausforderung bei der Maschinenemulation in der hochdynamischen Nach-
bildung des elektrischen Teilsystems. Der Fokus dieser Arbeit liegt daher auf




Wie bereits erwähnt, ist das hergeleitete Maschinenmodell allgemein für alle
dreiphasigen, im Stern geschalteten, permanentmagneterregten Synchronma-
schinen gültig und kann damit für jede dieser Maschinen parametriert werden.
Die Parameterbestimmung der PSM ist dabei grundsätzlich in der Litera-
tur bekannt. Die in Abb. 3.5 sowie Abb. 3.6 dargestellten Parameter wurden
beispielsweise in [20] durch stationäre Messungen bei einer Drehzahl von
n = 1000min−1 bestimmt. Weitere detailliertere Ausführungen zur Parameter-
identifikation der PSM finden sich entsprechend in [20]. Neben gemessenen
Parametern können aber auch FEM-Simulationsdaten [42] zur Parametrierung
eines PHIL-Prüfstands verwendet werden. Dies ist besonders bei der parallelen
Entwicklung von Leistungselektronik und Maschine interessant, da in diesem
Fall die Leistungselektronik bereits ohne real vorhandene Maschine umfassend
getestet werden kann.
3.3 Diskretisierung
Im Anschluss an die Herleitung der Maschinengleichungen müssen diese zur
Berechnung im Signalverarbeitungssystem des PHIL-Prüfstands diskretisiert
werden. Die Diskretisierung kann dabei durch eine Vielzahl von Berechnungs-
verfahren durchgeführt werden. Aufgrund der späteren Verwendung des Ma-
schinenmodells in einem FPGA (vgl. Kap 5.2) und den damit einhergehenden
Beschränkungen bei der Berechnung des Modells wird die Rechteckregel-
Vorwärts als einfachstes Verfahren zu Diskretisierung verwendet [49]. Die
diskretisierte Gleichung zur Berechnung des Stroms id im Zeitschritt k (k ∈ N)
lautet damit [E2]:
id,k+1 = id,k+∆id (3.35)
Für ∆id ergibt sich aus (3.29) die diskretisierte Form:




















Die Diskretisierung in der q-Achse führt entsprechend auf:
iq,k+1 = iq,k+∆iq (3.38)
wobei für ∆iq mit (3.30)


















gilt. Für die Berechnung der Gegenspannung der d-Achse uG,d,k+1 ergibt sich
entsprechend







·Ldq−ψq,k ·ωk− (RK−RS) · id,k (3.41)
sowie für die Gegenspannung der q-Achse uG,q,k+1:









·Lqd+ψd,k ·ωk− (RK−RS) · iq,k (3.42)











berechnet werden. Für die elektrische Winkelgeschwindigkeit ergibt sich
schließlich:




Um die Berechnung des Maschinenmodells zu vervollständigen, müssen die
berechneten Werte der Gegenspannung udqG noch mithilfe des Rotorwinkels γ







Bevor das Maschinenmodell innerhalb eines PHIL-Prüfstands verwendet wer-
den kann, muss die Stabilität des Modells gewährleistet sein. Da das zeitkonti-
nuierliche System sehr realitätsnah die elektrischen Zusammenhänge innerhalb
der Maschine beschreibt, kann davon ausgegangen werden, dass dieses Sys-
tem prinzipbedingt bereits stabil ist. Aufgrund der Vollständigkeit wird dies
jedoch im Folgenden auch mit den Mitteln der Signaltheorie bewiesen. Zur
Untersuchung der Stabilität werden die Systemgleichungen der PSM im rotor-
orientierten Bezugssystem (3.27) und (3.28) in den Bildbereich transformiert.
Die Spannungsabfälle am Kopplungsnetzwerk uK,dq können in diesem Zusam-
menhang gekürzt werden. Daraus folgt durch Linearisierung im Arbeitspunkt:
Ud = RS · Id+ s ·Ldd · Id+ s ·Ldq · Iq−ωψq (3.46)
Uq = RS · Iq+ s ·Lqq · Iq+ s ·Lqd · Id+ωψd (3.47)
Anschließend können die Gleichungen (3.46) und (3.47) nach den Strömen auf-






























































Die Übertragungsfunktion eines Systems ist im Bildbereich stabil, wenn für
die Polstellen des Systems gilt: s0 < 0 [49]. Gemäß [20] ist der Nenner
der Polstellenpolynome immer größer Null, da die partiellen Ableitungen der
Selbstinduktion (3.23) immer größer als Null sind und die partiellen Ablei-
tungen der Kreuzverkopplung (3.24) in realen Systemen mit Streuung immer
kleiner sind als die partiellen Ableitungen der Selbstinduktion. Das Zähler-
polynom der Polstelle aus (3.50) ist zudem positiv, da neben den partiellen
Ableitungen der Selbstinduktion der ohmsche Widerstand RS ebenfalls immer
positiv ist. Darüber hinaus ist das Zählerpolynom von (3.51) positiv, wenn die






Das Auflösen dieser Ungleichung liefert:
Lqq ·Ldd−Ldq ·Lqd > 0 (3.53)
Dies ist analog zur Erklärung der Nennerpolynome immer erfüllt, sodass das
Zählerpolynom aus (3.51) ebenfalls immer größer Null ist. Aufgrund dieser Zu-
sammenhänge sowie der bisher vernachlässigten Vorzeichen sind die Polstellen
damit resultierend immer kleiner Null und das Stabilitätskriterium ist erfüllt.
Das zeitkontinuierliche Maschinenmodell ist daher jederzeit stabil.
Demgegenüber kann die Stabilität für das zeitdiskrete Modell nicht pauschal un-
terstellt werden. Die Diskretisierung mithilfe der Rechteckregel hat den Vorteil,
dass sie sehr einfach ist. Durch die Transformation mit der Rechteckregel kön-
nen jedoch Systeme, die im Bildbereich stabil sind, im zeitdiskreten z-Bereich
instabil werden [49]. Aus diesem Grund muss für das parametrierte, zeitdiskrete
Maschinenmodell erneut eine Stabilitätsuntersuchung durchgeführt werden, um
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die maximal zulässige Berechnungsschrittweite TAz des Modells zu bestimmen.
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Zum Nachweis der Stabilität des zeitdiskreten Systems müssen erneut dessen









































Um die Stabilität im z-Bereich zu gewährleisten, müssen die Polstellen der zeit-
diskreten Übertragungsfunktion innerhalb des Einheitskreises liegen [49]:
|z1|< 1 (3.59)
|z2|< 1 (3.60)




























Um den stabilen Betrieb des Maschinenmodells jederzeit zu gewährleisten,
muss für den geladenen Parametersatz immer überprüft werden, ob die Abtast-
zeiten des Maschinenmodells hinreichend klein sind. Wertet man diese beiden
Gleichungen beispielsweise anhand des hier zugrunde liegenden Parametersat-
zes (vgl. Abb. 3.5 sowie Abb. 3.6) aus, ergibt sich eine maximal zulässige
Abtastzeit des Maschinenmodells von:
TAz,max = 785µs (3.63)






Die Modulationsfrequenz des verwendeten DUT-Umrichters beträgt demgegen-
über jedoch bereits 8 kHz (vgl. Kap. 5.3.1). Daraus folgt, dass das Maschi-
nenmodell bei diesem Parametersatz immer stabil ist, da die Berechnungsfre-
quenz fModell ein Vielfaches höher sein muss als die Modulationsfrequenz des
DUT-Umrichters; Andernfalls würden die taktfrequenten Einflüsse des DUT-
Umrichters auf die Maschine nicht erfasst und damit auch nicht nachgebildet
werden. Die Berechnungsfrequenz fModell wird dementsprechend ausschließlich
durch die geforderte Genauigkeit des Maschinenmodells bestimmt.
41
Kapitel 3 Maschinenmodellierung














Abbildung 3.7: Ablauf des Implementierungsprozesses des PSM-Maschinenmodells.
3.3.2 Implementierung
Nachdem die Stabilität des diskreten Maschinenmodells nachgewiesen ist, kann
es innerhalb des PHIL-Prüfstands verwendet werden. Hierfür wird das Modell
auf einem FPGA implementiert und mit einer Frequenz von fModell = 1,5MHz
berechnet. Um das Maschinenmodell effizient auf einem FPGA berechnen
zu können, muss es zunächst in eine Festkomma-Darstellung überführt und
anschließend in Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description
Language (VHDL)-Code übersetzt werden [E2]. Da eine händische Festkomma-
Umwandlung sowie Implementierung sehr aufwendig und unflexibel ist, wird
die Implementierung mithilfe des Matlab Fixed-Point Tools sowie des Matlab
HDL-Coders durchgeführt. Dies hat den Vorteil, dass der Wertebereich und die
Genauigkeit der Festkomma-Darstellung sehr leicht an die Parameter der nach-
gebildeten Maschine angepasst werden können. Abb. 3.7 zeigt den prinzipiellen
Ablauf der Implementierung des PSM-Modells. Die Auflösung des Maschi-
nenmodells nach der Festkomma-Umwandlung wird mithilfe des Fixed-Point
Tools auf 28 bis 35 Bit festgelegt. Anschließend kann die Genauigkeit des Ma-
schinenmodells in Matlab/Simulink verifiziert und das Modell auf Überläufe
der festgelegten Wertebereiche überprüft werden. Sobald das Maschinenmodell
eine ausreichende Genauigkeit aufweist, kann es mithilfe des HDL-Coders di-
rekt und ohne händische Anpassungen in VHDL-Code übersetzt werden. Der
VHDL-Code muss abschließend lediglich in die FPGA-Software eingebunden
und mithilfe des Compilers übersetzt werden. Die Lookup-Tabellen (LUTs) der
Flussverkettungen sowie der differentiellen Induktivitäten des Maschinenmo-
dells werden ebenfalls in Matlab aufbereitet und in zwei Static Random Access
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Memory (SRAM)-Modulen, welche direkt mit dem FPGA verbunden sind, ab-
gelegt (vgl. Kap. 5.2). Die LUTs werden dabei mit einer Auflösung von 16 bit
und einem Stützstellenabstand von 2A gespeichert.
3.4 Modellvalidierung
Das dem Prüfstand zugrunde liegende Maschinenmodell wurde in [20] bereits
ohne die Berechnung der Gegenspannung grundlegend validiert. Darüber hin-
aus wurde in dieser Arbeit eine Fehlerabschätzung getroffen, um beispielsweise
thermische Einflüsse des ohmschen Widerstands sowie der Flussverkettungen
zu bewerten. Im Ergebnis konnte gezeigt werden, dass das Maschinenmodell
grundsätzlich valide ist und das Verhalten der permanentmagneterregten Syn-
chronmaschine sehr präzise beschreibt. Die Validierung des Modells wurde
anhand von Stromsprüngen und dynamischen Kurzschlussmessungen beispiel-
haft nachgewiesen. Allerdings wurde in [20] das Maschinenmodell nur für die
dort verwendete Implementierung in Matlab/Simulink validiert.
Software-in-the-Loop
Da das Maschinenmodell im Rahmen der vorliegenden Arbeit in Festkomma-
Darstellung auf einem FPGA implementiert ist, müssen die Einflüsse der
Fixed-Point Konvertierung als auch der benötigten Messwerterfassung zusätz-
lich untersucht werden.
Aus diesem Grund wird das Modell im Folgenden unter Berücksichtigung
dieser Einflüsse innerhalb einer SIL-Simulation in Matlab/Simulink validiert.
Zur Validierung wird ein Sollwertsprung des q-Stroms von i∗q = −100A auf
i∗q = 100A bei einer Drehzahl von n = 1000min
−1 durchgeführt. Der Sprung
erfolgt bei einem elektrischen Rotorwinkel von γ = pi . Darüber hinaus wird
der Sprung zunächst am realen Motorprüfstand (vgl. Kap. 5.3.1) durchgeführt
und anschließend mit den in Matlab/Simulink simulierten Ergebnissen vergli-
chen. Zur Regelung der Maschine kommt am Prüfstand sowie in der Simulation
ein hochperformanter modellprädiktiver, trajektorienbasierter Stromregler zum
Einsatz [20]. Des Weiteren wird der Integral-(I)-Anteil des Maschinenreglers
während der Validierung deaktiviert. Dies hat den Vorteil, dass etwaige Mo-
dellfehler nicht durch den I-Anteil identifiziert, gespeichert und kompensiert
werden, sondern der Regler ein reines Proportionalverhalten aufweist und die
Ausgangsspannungen lediglich in Abhängigkeit des aktuellen Soll- und Istwerts


























(b) Berechnete Differenzen der Zeitverläufe
Abbildung 3.8: Vergleich der Zeitverläufe der im Maschinenmodell berechneten und
am Motorprüfstand gemessenen Maschinenströme während eines q-
Stromsprungs.
bestimmte Soll- Istwert-Differenz immer die gleichen Ausgangsspannungen an
die Maschine anlegt.
Abb. 3.8 (a) zeigt den unter diesen Randbedingungen gemessenen Verlauf des
Stroms am Prüfstand sowie die Ergebnisse aus der Simulation. Die Simu-
lationsergebnisse werden sowohl für die Fließkommadarstellung im double-
Zahlenformat als auch für die Festkommadarstellung des Modells gezeigt.
Darüber hinaus wird im Festkommamodell die Auflösung des später verwen-
deten AD-Wandlers von 12 bit [D1] sowie die Auflösung der Lookup-Tabellen
von 16 bit berücksichtigt. Im Gleitkommamodell werden die Lookup-Tabellen
zudem interpoliert, um Zwischenwerte zu erhalten. Im Hinblick auf die spä-
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tere Implementierung im FPGA wird darauf jedoch im Festkomma-Modell
verzichtet und jeweils auf den „Nearest-Neighbor“ auf- bzw. abgerundet. Die
Lookup Tabellen der Flussverkettungskennfelder und die differentiellen Induk-
tivitäten werden, wie bereits erwähnt, in einem Stützstellenabstand von 2A
abgespeichert. Wie dem Diagramm zu entnehmen ist, sind die Stromverläufe
der Simulationen auf den ersten Blick identisch zur Messung an der realen Ma-
schine.
Aus diesem Grund werden in Abb. 3.8 (b) die Differenzen εdq der abgetasteten
Messwerte zusätzlich ausgewertet, um die Genauigkeit des Modells detailliert
zu bewerten:
εdq,fixed,double = idq,fixed,double− idq,PSM (3.65)
Anhand dieser Differenzen ist zu erkennen, dass die stationären Abweichungen
der Maschinenmodelle auch ohne I-Anteil nahezu Null sind. Selbst während
eines hochdynamischen, transienten Vorgangs beträgt die Differenz deutlich
weniger als 10A. Dabei ist zu berücksichtigen, dass die Ursachen für diese Ab-
weichungen neben der Parametrierung des Maschinenmodells und der Vernach-
lässigung von Oberwellen, Eisenverlusten oder kapazitiver Verschiebeströme
besonders die Nichtlinearitäten des ansteuernden DUT-Umrichters sind. Das
Simulink-Modell unterstellt hier ein ideales Schaltverhalten des Umrichters.
In der Realität wird die tatsächlich gestellte Ausgangsspannung jedoch durch
Verriegelungs-, Signallauf- und Schaltzeiten oder Zero-Current Clamping be-
einflusst [20]. Zusätzlich ist anhand der Verläufe εdq zu erkennen, dass die
Abweichungen zwischen dem Fließ- und dem Festkommamodell identisch sind
(εdq,double = εdq,fixed). Dies zeigt, dass die Berechnung des Maschinenmodells
in Verbindung mit den verwendeten Lookup-Tabellen in Festkommadarstellung
ohne relevanten Genauigkeitsverlust möglich ist.
Hardware-in-the-Loop
Im Anschluss an die SIL-Validierung wird das Maschinenmodell auf dem
FPGA des Echtzeit-Signalverarbeitungssystems (vgl. Kap. 5.2) implementiert,
um eventuelle Einflüsse der Signalverarbeitung auf die Genauigkeit des Maschi-
nenmodells zu identifizieren. Der schematische Versuchsaufbau des Echtzeit-
Signalverarbeitungssystems ist in Abb. 3.9 dargestellt. An diesem Aufbau
werden zwei weitere Messungen durchgeführt. Im Rahmen der ersten Messung








































Abbildung 3.9: Versuchsaufbau zur Validierung des Maschinenmodells in Verbindung
mit dem Echtzeit-Signalverarbeitungssystem.
Die Regelung der Maschine wird dabei zunächst auf dem DSP I ausgeführt.
Dieser DSP ist über den 16 bit breiten ETI-BUS direkt mit dem FPGA ver-
bunden (vgl. Kap. 5.2). Über den ETI-BUS können die Sollspannungen des
Reglers sowie die vom Maschinenmodell berechneten Ströme direkt an den
FPGA übertragen bzw. ausgelesen werden. An diesem Aufbau wird wiederum
der im vorigen Abschnitt beschriebene q-Stromsprung durchgeführt. Die über
den ETI-BUS ausgelesenen Stromverläufe idq,BUS während des Sprungs sind in
Abb. 3.10 (a) dargestellt. Zur Bewertung der Genauigkeit werden auch hier die
Differenzen εdq,BUS berechnet:
εdq,BUS = idq,BUS− idq,double (3.66)
Als Referenz wird hier jedoch nicht die Messung an der realen Maschine
verwendet, sondern die in Gleitkommadarstellung simulierten Werte aus Mat-



























(b) Berechnete Differenzen der Zeitverläufe
Abbildung 3.10: Vergleich der Zeitverläufe eines q-Stromsprungs im Maschinenmodell
des Echtzeit-Signalverarbeitungssystems und dem Matlab/Simulink
Modell in Gleitkommadarstellung.
im Vergleich zum Simulink-Modell liefert. Im Ergebnis ist somit sicherge-
stellt, dass die automatische Codegenerierung das Maschinenmodell korrekt in
VHDL-Code übersetzt und der FPGA in der Lage ist, das Maschinenmodell
mit der geforderten Abtastrate von fModell = 1,5MHz in Echtzeit zu berechnen.
Um die Validierung des Maschinenmodells in Verbindung mit dem Echtzeit-
Signalverarbeitungssystem abzuschließen, wird noch eine weitere Messung
durchgeführt. Dabei werden die Schnittstellen des Echtzeitsimulationssystems
zur Messung der Strangspannungen sowie die Drehgebernachbildung, welche
am späteren PHIL-Prüfstand benötigt werden, ebenfalls berücksichtigt.
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Anhand der Abweichungen εdq,BUS aus Abb. 3.10 (b) ist zu erkennen, dass
das im FPGA berechnete Maschinenmodell praktisch identische Ergebnisse
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Aus diesem Grund wird ein Kleinsignal DUT (vgl. Abb. 3.9) aufgebaut, in
dem die vollständige Umrichtersteuerung vorhanden ist. Die Maschinenrege-
lung wird in diesem Fall auf dem DSP II ausgeführt. Lediglich der Leistungsteil
wird durch eine Kleinsignal-Drehstrombrücke aus Metal Oxide Semiconductor
Field-Effect Transistoren (MOSFETs) ersetzt sowie die Messwerterfassung der
Strangspannungen um den Faktor 0.01 skaliert. Die Zwischenkreisspannung des
DUT beträgt entsprechend UZK,DUT = 3V. Aufgrund des fehlenden Leistungs-
flusses werden die berechneten Maschinenströme zudem über einen Digital /
Analog (D/A)-Wandler direkt dem Analog / Digital (A/D)-Wandler des DUT
zugeführt. Bis auf den eigentlichen Stromwandler ist damit die komplette Mess-
werterfassung und Signalverarbeitung des DUT sowie des PHIL-Prüfstands
berücksichtigt. Abb. 3.10 (a) zeigt den Verlauf der vom D/A-Wandler ausge-
gebenen und vom DUT abgetasteten Ströme idq,DA.
Wie dem Diagramm entnommen werden kann, wird auch in diesem Fall die
Maschine stationär sehr präzise nachgebildet. Selbst während des hochdyna-
mischen Stromsprungs bleiben die Abweichungen der Ströme εdq,DA < 10A
(vgl. Abb. 3.10 (b)). Diese Abweichungen können auf die zusätzliche Totzeit
des A/D-Wandlers von 2,16 µs (vgl. Kap. 5.2) sowie auf das ebenfalls nicht
ideale Schaltverhalten der MOSFET-Drehstrombrücke zurückgeführt werden.
Nichtsdestotrotz sind die maximalen Abweichungen desMaschinenmodells auf-
grund der Signalverarbeitung sehr gering, sodass das Maschinenmodell sowie
das Echtzeit-Signalverarbeitungssystem grundsätzlich innerhalb eines PHIL-
Prüfstands verwendet werden können. Somit sind die signalverarbeitungstech-
nischen Voraussetzungen für eine Power Hardware-in-the-Loop Emulation einer
hoch ausgenutzten permanentmagneterregten Synchronmaschine erfüllt. Ent-
sprechend wird der Fokus der Arbeit im Folgenden auf die Erzeugung der




Der Emulationsumrichter (EMC) ist die zentrale Komponente eines Power
Hardware-in-the-Loop Prüfstands. Mithilfe des EMC wird die berechnete Ge-
genspannung an das Kopplungsnetzwerk angelegt und der Leistungsfluss der
Maschine nachgebildet. Ausgehend von dem in Kap. 2 hergeleiteten Emulati-





• Skalierbarkeit des Ausgangsstroms
• Geringer Oberschwingungsgehalt der Ausgangsspannung
• Hohe Dynamik
• Präzise Ausgangsspannungserzeugung





Abbildung 4.1: Vereinfachte Darstellung eines SSMU Umrichters [13].
Im folgenden Kapitel wird zunächst der Stand der Technik beleuchtet. In diesem
Zusammenhang werden die leistungselektronischen Stellglieder bestehender
PHIL-Systeme betrachtet und hinsichtlich der gestellten Anforderungen bewer-
tet. Im Anschluss daran wird ein neuartiger Modularer-Multiphasen-Multilevel
Umrichter (MMPMC) vorgestellt. Das für diesen Umrichter neu entwickelte
Modulationsverfahren ist dabei speziell auf die Anforderungen in einem PHIL-
Prüfstand zugeschnitten. Abgeschlossen wird das Kapitel durch Simulations-
sowie Messergebnisse. Anhand dieser Ergebnisse wird die Funktionsweise des
MMPMC nachgewiesen und gezeigt, dass der Umrichter die gestellten Anfor-
derungen erfüllt.
4.1 Stand der Technik
In der Literatur wurden bereits verschiedene Umrichtertopologien zur Maschi-
nenemulation verwendet. Im einfachsten Fall kam dabei eine selbstgeführte
Drehstrombrückenschaltung (DBS) zum Einsatz [9, 24, 28, 35, 36, 50]. Wie
in Kap. 2 bereits beschrieben, hat die Verwendung einer Drehstrombrücken-
schaltung als Emulationsumrichter den Nachteil, dass deren Taktfrequenz in der
Regel in der Größenordnung der Taktfrequenz des DUTs liegt. Dadurch wird
die Emulation einer Maschine eingeschränkt, da der EMC gegenüber dem DUT
entweder synchronisiert betrieben [24, 50] oder durch ein LCL-Filternetzwerk
entkoppelt werden muss [35, 36].
Aus diesem Grund wurden in der Literatur ebenfalls schon aufwendigere
Umrichtertopologien zur Maschinenemulation vorgeschlagen. In [13] wurde
beispielsweise ein sequentiell schaltender Multiphasen-Umrichter (SSMU) ent-
wickelt. Bei diesem Umrichter werden n parallele Halbbrücken (n ∈ N) über
50
4.1 Stand der Technik
uEMC-,x
Abbildung 4.2: Vereinfachte Darstellung eines LINUM-Umrichters [29].
eine Drossel mit n Wicklungen parallel geschaltet (vgl. Abb. 4.1). Durch se-
quentielles Takten der Halbbrücken kann die Taktfrequenz am Ausgang des
Umrichters erhöht werden. Die gekoppelte Drossel kontrolliert zudem die
Freilaufpfade, indem der Strom immer auf die Freilaufdiode der geschalteten
Halbbrücke kommutiert wird. Ein Nachteil dieser Topologie ist, dass die benö-
tigte Drossel sehr aufwendig ist und jede Halbbrücke auf den Spitzenwert des
Ausgangsstroms ausgelegt werden muss. Des Weiteren wird die Ausgangsim-
pedanz dieser Topologie durch die Induktivität der Kopplungsdrossel bestimmt.
Demgegenüber wurde in [28, 29] ein Linear Umrichter (LINUM) vorgeschlagen
und in [12, 14] als EMC verwendet. Dieser Umrichter verwendet eine Kombi-
nation paralleler Hoch- und Tiefsetzstellerzweige und ist vereinfacht in Abb. 4.2
dargestellt. Durch die Kopplung dieser Zweige über flusskompensierte Drosseln
entsteht ein induktiver Spannungsteiler und somit weitere Ausgangsspannungs-
stufen. Die Ausgangsspannung des Drosselnetzwerks wird anschließend durch
einen Kondensator geglättet. Die Auslegung des Kondensators bestimmt dabei
die Dynamik der Ausgangsspannung, da die Kondensatorspannung nur stetig
verstellt werden kann (vgl. Kap. 2). Der Vorteil dieser Topologie ist, dass sich
der Ausgangsstrom gleichmäßig auf die Einzelzweige aufteilt und diese nur
für einen Teil des Ausgangsstroms ausgelegt werden müssen. Nachteilig ist der
überproportional ansteigende Drosselaufwand nL = n · (n−1)/2 wenn die An-
zahl paralleler Zweige n erhöht wird. Des Weiteren müssen die Zweigströme
durch eine überlagerte Regelung aktiv geregelt werden, um eine symmetrische
Aufteilung der Ströme zu erreichen.
In [30] wird als EMC ein versetzt getakteter Multiphasen-Umrichter (VGMU)
verwendet [32]. Bei dieser Topologie werden Halbbrücken über einfache
Drosseln parallel geschaltet und durch den Modulator phasenversetzt ange-







Abbildung 4.3: Vereinfachte Darstellung eines versetzt getakteten Multiphasen-
Umrichters mit Einzeldrosseln (VGMU) [32] sowie flusskompensierten
Drosseln (VGMU-F) zur Parallelschaltung der Brückenzweige [51].
durch die Induktivität der Drosseln bestimmt, weshalb diese Topologie kein
Spannungsquellenverhalten aufweist. In [33] wurden die Einzeldrosseln des
VGMU durch ein Netzwerk aus flusskompensierten Drosseln ersetzt [51] (vgl.
Abb. 4.3 (b)). Die flusskompensierten Drosseln sind dabei so verschaltet, dass
die Sekundärwicklungen der Drosseln in Reihe geschaltet sind und vom ge-
samten Laststrom durchflossen werden. Die Flusskompensation wird erreicht
indem die Windungszahlen der Sekundärwicklungen in Abhängigkeit der An-
zahl paralleler Zweige n reduziert werden. Der für den Laststrom wirksame
Innenwiderstand des Drosselnetzwerks wird dementsprechend im Wesentli-
chen durch die Streuinduktivitäten der flusskompensierten Drosseln bestimmt.
Eine überlagerte Regelung sorgt zudem in Verbindung mit einer optimierten
Raumzeigermodulation für die gleichmäßige Aufteilung des Laststroms auf die
einzelnen Halbbrücken [52] sowie für eine Minimierung des Ausgangsstromrip-
pels [53]. Die feste Modulationsperiode der einzelnen Zweige bestimmt dabei
die Totzeit der Zweig- und Ausgangsstromregelung.
Aufgrund ihrer Eigenschaften wurden auch schon Emulationsumrichter-
Topologien auf der Basis des Modularen-Multilevel Umrichters (MMC) vor-
geschlagen [E7, 54]. Diese Umrichtertopologien haben den Vorteil, dass die
Ausgangsspannung zum einen sehr dynamisch und zum anderen sehr präzise
und oberschwingungsarm als Kurzzeitmittelwert eingestellt werden kann. Al-
lerdings haben diese Umrichter für den Fall gleicher Frequenzen am Ein- und
Ausgang einen sogenannten singulären Punkt, in dem die maximale Ausgangs-
leistung betriebsbedingt reduziert werden muss [55, 56]. Außerdem wird bei
MMCs die Leistung wie auch die Ausgangsspannungsqualität über die Anzahl
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Topologie Innenwiderstand Dynamik Skalierbarkeit
DBS [9, 28, 50] klein gering Nein
SSMU [11, 13] groß mittel Ja, iˆZweig = iˆAus
LINUM [29] klein mittel Ja, nL = n · (n−1)/2
VGMU [32] groß mittel Ja, nL = n
VGMU-F [33] klein mittel Ja, Spezialdrossel
MMC [E7, 54] klein hoch Ja, nur Spannung
Linear [57] klein hoch Ja, hohe Verluste
Tabelle 4.1: Vergleich bestehender EMC-Topologien: Bewertet wird der Innenwider-
stand, die Dynamik und die Skalierbarkeit der Umrichtertopologien.
serieller Zellen skaliert. Demgegenüber sind die meisten Industrie- sowie alle
in Elektrofahrzeugen eingesetzten Motoren Niederspannungsantriebe. Da bei
Niederspannungsmotoren die Leistung im Wesentlichen über den Strom ska-
liert wird, ist ein serieller Multilevel-Umrichter ebenfalls ungeeignet, um auf
die vielfältigen Leistungsanforderungen in einem PHIL-Prüfstand angepasst zu
werden und den Leistungsfluss der Maschine nachzubilden.
Darüber hinaus wären auch Emulationsumrichter auf Basis eines Linearver-
stärkers denkbar. Solche Verstärker sind ebenfalls kommerziell verfügbar und
werden beispielsweise für Netznachbildungen verwendet [57]. Aufgrund des
geringen Wirkungsgrads sowie der fehlenden Rückspeisefähigkeit und den dar-
aus resultierenden Problemen beim Aufbau eines Hochleistungsverstärkers wird
diese Topologie hier jedoch nicht weiter berücksichtigt.
Die wesentlichen Eigenschaften der aktuell in der Literatur vorhandenen
Emulationsumrichter-Topologien sind in Tab. 4.1 gegenübergestellt. Wie der Ta-
belle zu entnehmen ist, erfüllen die bisher verwendeten Umrichtertopologien
entweder nicht die Anforderungen, die an eine hochdynamische Spannungs-
quelle gestellt werden, oder zeigen im Hinblick auf die Skalierung der Aus-
gangsleistung Einschränkungen.
Aus diesem Grund wird im Folgenden ein neuartiger Modularer-Multiphasen-
Multilevel Umrichter vorgestellt, der die zuvor definierten Anforderungen an
einen Emulationsumrichter ganzheitlich erfüllt. Die Ausgangsleistung kann da-
bei zusätzlich sehr einfach über den Ausgangsstrom skaliert werden [E1].
Darüber hinaus wird ein neues Modulationsverfahren hergeleitet, das die
gleichmäßige Aufteilung des Laststroms ohne überlagerte Regelung sicherstellt
und dabei die geforderte Ausgangsspannung präzise umsetzt. Der vorgestellte
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hoch ausgenutzten permanentmagneterregten Synchronmaschine einschließlich
der taktfrequenten Stromrippel ermöglichen.
4.2 Modularer-Multiphasen-Multilevel Umrichter
Das Ersatzschaltbild des MMPMC mit n = 6 Zweigen ist in Abb. 4.4 dar-
gestellt. Ein Zweig des MMPMC besteht jeweils aus einer Halbbrücke sowie
einer flusskompensierten Drossel. Die flusskompensierten Drosseln sind aus-
gangsseitig als Cyclic Cascade verschaltet [58]. Dadurch wird der Laststrom
eines Zweiges durch den Strom des benachbarten Zweiges in der Drossel ma-
gnetisch kompensiert. Die Zweigströme ixy fließen dadurch immer durch zwei
Drosselwicklungen, bevor sie zum gesamten Ausgangsstrom ix aufsummiert
werden. Die Leistung des Umrichters kann durch diese Art der Parallelschaltung
sehr einfach skaliert werden, da der resultierende Ausgangsstrom mit jedem
Zweig n linear erhöht werden kann. Gleichzeitig erlaubt die Cyclic Cascade
die Erzeugung einer mehrstufigen Ausgangsspannung. Entsprechend wird der
Oberschwingungsgehalt der Ausgangsspannung mit einer steigenden Anzahl an
Zweigen n zusätzlich reduziert.
4.2.1 Funktionsweise
Im Betrieb wird durch das Takten der Zweighalbleiter über den Hauptin-
duktivitäten Lh der flusskompensierten Drosseln ein umschaltbarer induktiver
Spannungsteiler erzeugt. Dadurch können nSt = n+ 1 diskrete und konstante
Ausgangsspannungsstufen gebildet werden. Die Spannung einer Stufe Un wird
unter Vernachlässigung der Vorwärtsspannungen der Halbleiter durch die Zwi-






Zur Veranschaulichung der Funktionsweise zeigt Abb. 4.5 (a) einen beispiel-
haften Schaltzustand des MMPMC. In Abb. 4.5 (b) ist zusätzlich der dadurch
erzeugte induktive Spannungsteiler veranschaulicht. Die resultierende Aus-
gangsspannung ux ergibt sich entsprechend durch die Anzahl der Zweige nHigh,x
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Abbildung 4.4: Ersatzschaltbild des Modularen-Multiphasen-Multilevel Umrichters



















Abbildung 4.5: Schematische Darstellung der Ausgangsspannungserzeugung des
MMPMC. Die Abbildung zeigt einen beispielhaften Schaltzustand des
MMPMC sowie das daraus abgeleitete Leerlaufersatzschaltbild [E1, E3].
die in einer Phase x (x ∈ {1,2,3}) mit dem positiven Zwischenkreisspannungs-









Zusätzlich kann ein Ausgangsspannungssollwert, der zwischen zwei Stufen
liegt, durch Pulsweitenmodulation (PWM) als Kurzzeit-Mittelwert erzeugt wer-
den. Die detaillierte Beschreibung der Modulation des MMPMC findet sich in
Kap. 4.3.
Eigenschaften
Die wesentliche Anforderung an den Emulationsumrichter ist, dass er nähe-
rungsweise das Verhalten einer idealen Spannungsquelle aufweist (vgl. Kap. 2).
Eine ideale Spannungsquelle ist dadurch gekennzeichnet, dass sie einen Span-
nungssollwert präzise und verzögerungsfrei einstellen kann und dabei keinen
Innenwiderstand aufweist. Die mehrstufige Ausgangsspannung des MMPMC
ermöglicht eine sehr präzise Realisierung der Sollspannung, wodurch die erste
Forderung erfüllt ist. Die zweite Forderung nach einem vernachlässigbaren In-
nenwiderstand wird durch den Einsatz flusskompensierter Drosseln sowie der
Verschaltung als Cyclic Cascade erreicht. Abb. 4.5 (b) zeigt, dass der in den
Zweigen des Spannungsteilers fließende Strom iLCM,xy durch die Hauptindukti-






Abbildung 4.6: Ersatzschaltbild der resultierenden Gegentaktinduktivität des MMPMC
[E1, E3].
dieser magnetisch einem Gleichtaktstrom innerhalb der Drosseln. Die resultie-
rende Gleichtaktinduktivität LCM,x,res des Drosselnetzwerks ist abhängig vom









berechnet werden. Lh,xy ist die Hauptinduktivität einer einzelnen flusskompen-
sierten Drossel der Phase x im Zweig y (y ∈ {1,2,..,n}). Die Hauptinduktivität
einer flusskompensierten Drossel Lh,xy kann dabei sehr groß gewählt werden,
um den Strom im Spannungsteiler iLCM,xy zu minimieren. Dadurch kann dieser
Strom bei der Dimensionierung der Zweighalbleiter vernachlässigt werden (vgl.
Kap. 5.1.1).
Für den Ausgangsstrom einer Phase ist demgegenüber das Ersatzschaltbild
aus Abb. 4.6 gültig. Die resultierende für den Laststrom wirksame Impedanz
des MMPMC wird neben dem ohmschen Widerstand der Wicklung lediglich






Diese liegen in der Größenordnung von einigen µH (vgl. Kap. 5.1.1) und kön-
nen analog zum ohmschenWiderstand derWicklung vernachlässigt werden. Der
MMPMC besitzt somit näherungsweise das Verhalten einer Spannungsquelle.
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Für die Ausgangsspannung des MMPMC bezogen auf das negative Zwischen-
kreispotential uEMC−,x gilt daher:
uEMC−,x ≈ ux (4.5)
4.2.2 Differenzstrommessung
Die gleichmäßige Aufteilung des Laststroms ix auf die Zweige y des Umrichters
ist für den Betrieb des MMPMC unerlässlich. Eine unsymmetrische Aufteilung
würde
• zur ungleichen Belastung der Zweighalbleiter und
• zur Sättigung der flusskompensierten Drosseln Lxy führen.
Insbesondere das Sättigen der flusskompensierten Drosseln Lxy muss während
des Betriebs in jedem Fall verhindert werden und stellt eine besondere Heraus-
forderung innerhalb des MMPMC dar.
Der maximal zulässige magnetische Fluss einer Drossel wird allgemein durch
die maximal zulässige Sättigungsflussdichte BL,max sowie den Querschnitt des
Drosselkerns AKL bestimmt. Da Drosseln allgemein klein, leicht und günstig
sein sollen, ist der zulässige Gleichtaktstrom der flusskompensierten Drosseln
iLCM,xy durch deren Auslegung begrenzt. Übersteigt die Differenz der Ströme
ix,y(y−1),diff mit
ix,y(y−1),diff = ixy− ix(y−1) = iLCM,xy (4.6)
den Grenzwert der magnetischen Auslegung, geht die flusskompensierte Drossel
in die Sättigung und der Strom steigt unkontrolliert an:
ΨL,max = BL,max ·AKL ≥ Lh,xy · ix,y(y−1),diff (4.7)
Der MMPMC wird hier auf eine maximale Ausgangsleistung von 100 kW
ausgelegt. Der maximal zulässige Differenzstrom innerhalb der aufgebauten
flusskompensierten Drosseln beträgt dabei lediglich ixy,diff,max = 0,7A (vgl.
Kap. 5.1.1), sodass die Differenzströme ix,y(y−1),diff im Vergleich zum maxi-
malen Laststrom ix vernachlässigbar klein sind. Aus diesem Grund werden
die Differenzströme direkt gemessen, um den magnetischen Zustand der Dros-
seln zu bestimmen (vgl. Abb. 4.4 sowie Kap. 5.1.1) [E3]. Darüber hinaus wird
zur Symmetrierung der Zweigströme des MMPMC anstatt einer Stromregelung
ein neues Modulationsverfahren aus der Modulation des Modularen-Multilevel
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Umrichters [55] abgeleitet. Aufgrund der Analogie zu diesem Umrichter wird
auch der Name des Modularen-Multiphasen-Multilevel Umrichters an den
Modularen-Multilevel-Umrichter angelehnt.
4.3 Modulation
In diesem Unterkapitel wird das neue Modulationsverfahren des MMPMC vor-
gestellt. Die allgemeinen Anforderungen, die an das Modulationsverfahren des
MMPMC gestellt werden, lauten dabei wie folgt:
• Erzeugung der Multilevelspannung
• Minimierung der Schaltfrequenz der Zweighalbleiter fS im Vergleich zur Mo-
dulationsfrequenz fEMC
• Symmetrische Aufteilung der Lastströme ix / Vermeidung von Sättigung in
den flusskompensierten Drosseln
Zur Veranschaulichung der Funktionsweise des Modulationsverfahrens wird
das Unterkapitel gemäß Abb. 4.7 aufgebaut. Dementsprechend wird zu Be-
ginn, ausgehend von den gemessenen Differenzströmen, auf die Berechnung
der Zweigströme eingegangen. Anschließend wird die grundsätzliche Funkti-
onsweise der Ausgangsspannungserzeugung mithilfe eines Split-Carrier Modu-
lators erläutert. Darauf aufbauend werden analog zum MMC [55] verschiedene
Sortierverfahren vorgestellt, um die an der Ausgangsspannungsbildung betei-
ligten Zweige auszuwählen [E1, E3]. Die Sortierverfahren stellen zudem die
gleichmäßige Aufteilung des Laststroms ix auf die n Zweige des MMPMC
sicher. Dies hat den Vorteil, dass die komplette Symmetrierung inklusive
Modulation völlig unabhängig von einer etwaigen überlagerten Regelung durch-
geführt werden kann. Darüber hinaus kann das Modulationsverfahren dadurch
sehr leicht auf einem FPGA implementiert werden, da keine aufwendigen Be-
rechnungen für die Modulation benötigt werden. Die Modulation des MMPMC
ist zudem grundsätzlich unabhängig vom verwendeten Sortierverfahren (vgl.
Abb. 4.7). Aus diesem Grund kann zum Abschluss des Kapitels der Split-
Carrier Modulator entfernt und die Sortierverfahren mit einer neuen direkten
Selbst-Modulation kombiniert werden. Dadurch kann die Gegenspannung am























Abbildung 4.7: Struktureller Aufbau des Kapitels zur Beschreibung der Modulation des
MMPMC.
Berechnung der Zweigströme
Um den Laststrom ix gleichmäßig auf die einzelnen Zweige desMMPMC aufzu-
teilen, müssen zunächst die aktuellen Zweigströme bestimmt werden. Da jedoch
nur die Differenzströme in den Drosseln ix,y(y−1),diff gemessen werden, müssen
die Zweigströme anhand der Differenzströme berechnet werden. Durch Anwen-
den der Knotenregel ergeben sich für die Berechnung der Zweigströme zwei
Möglichkeiten. Die erste Möglichkeit ist die Berechnung der Absolutwerte der
Zweigströme. Hierfür wird jedoch eine zusätzliche Referenzzweigstrommes-
sung ix,ref (in Abb. 4.4 gelb eingefärbte Messeinrichtung ix,ref = ix1) benötigt.
Die Absolutwerte der Ströme sind jedoch für die reine Modulation unerheblich,
da diese lediglich gleichmäßig auf die einzelnen Zweige aufgeteilt werden müs-
sen. Daher können die Ströme alternativ auch relativ zueinander mit ix,ref = 0
anhand von (n−1)Differenzstrommessungen berechnet werden. Allgemein lie-
fert die Auswertung der Knotenregel mit ix,ref = ix1 für die Zweigströme [E3]:
ix1 = ix,ref (4.8)
ix2 = ix1+ ix,21,diff (4.9)
ix3 = ix2+ ix,32,diff (4.10)
...




Im Anschluss an die Messung und die Berechnung der Zweigströme muss eine
Schalterkonfiguration der n Zweige ausgewählt werden, die die gewünschte
Ausgangsspannung u∗EMC−,x erzeugt. Im ersten Schritt wird dafür die Anzahl
von Zweigen nHigh,x, die mindestens eingeschaltet werden müssen, bestimmt.
Diese kann in Abhängigkeit des Ausgangsspannungssollwerts u∗EMC−,x über fol-







Des Weiteren wird der Aussteuergrad aMMPMC,x für einen weiteren Zweig
berechnet, um die gewünschte Ausgangsspannung mithilfe einer PWM als





Die Schaltzustände der Zweige werden schließlich mithilfe eines n-stufigen
Split-Carrier Modulators umgesetzt [59] (vgl. Abb. 4.8 (d)). Die eigentliche
Auswahl der Zweige, die durch den Split-Carrier Modulator geschaltet und
für die Spannungsbildung verwendet werden, erfolgt über ein Sortierverfahren.
Das Ziel der Sortierung ist, wie bereits erwähnt, die gleichmäßige Aufteilung
des Laststroms auf die einzelnen Zweige, um ein Sättigen der Zweigdrosseln
zu verhindern. Da gleichzeitig die Schaltfrequenz der Zweighalbleiter mini-
miert werden soll, kann die Sortierung anhand verschiedener Kriterien erfolgen.
Auf diese Möglichkeiten und deren Vor- und Nachteile wird in den folgenden
Abschnitten eingegangen. Dadurch wird ein auf die Anforderungen eines PHIL-
Emulators zugeschnittenes Modulationsverfahren erreicht.
4.3.2 Vollständige Sortierung
Das einfachste Verfahren zur Auswahl der Zweig-Schaltzustände ist die voll-
ständige Sortierung [E1, E3, 55]. Der grundsätzliche Ablauf eines Modulations-
zyklus der Dauer TEMC bei vollständiger Sortierung ist beispielhaft in Abb. 4.8
dargestellt. Dabei werden die gemessenen Ströme vollständig in aufsteigen-
der Reihenfolge sortiert (vgl. Abb. 4.8 (b)). Die Auswahl der einzuschaltenden
Zweige erfolgt anschließend in Abhängigkeit der gewünschten Ausgangsspan-
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Abbildung 4.8: Ablauf eines Modulationszyklus des MMPMC bei vollständiger Sortie-
rung der Zweigströme [E1].
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Von diesem ausgehend werden zuerst die dauerhaft einzuschaltenden Zweige
nHigh,x und anschließend der PWM-Zweig ausgewählt (vgl. Abb. 4.8 (c)). Die
4.3 Modulation
Aussteuergrade werden schließlich durch den Split-Carrier Modulator umge-
setzt, um die Ausgangsspannung u∗EMC−,x zu erzeugen (vgl. Abb. 4.8 (d)). Durch
die vollständige Sortierung der Zweigströme in jedem Modulationszyklus kön-
nen die Gleichtaktströme der Drosseln auf ein Minimum reduziert werden.
Allerdings hat die vollständige Sortierung den Nachteil, dass die Schaltfrequen-
zen der Einzelzweige fS verglichen mit der Modulationsfrequenz fEMC sehr
groß sind (vgl. Kap. 4.4).
4.3.3 Einfache Sortierung
Da dieses Problem bereits von Modularen-Multilevel Umrichtern (MMCs) be-
kannt ist [55], kann eine weitere Modulationsstrategie des MMC auf den
MMPMC übertragen werden. Abb. 4.9 zeigt den Ablauf dieses einfachen Sor-
tierverfahrens und die daraus erzeugten Schaltzustände [E1, E3]. Die Messung
ist dabei identisch zur vollständigen Sortierung. Allerdings werden bei der Sor-
tierung nun die Schaltzustände des vorherigen Modulationszyklus berücksich-
tigt. Deshalb werden die Zweige in Abhängigkeit ihres aktuellen Schaltzustands
in zwei Gruppen aufgeteilt. Die eine Gruppe besteht dabei aus den aktuell ein-
geschalteten Zweigen, welche mit dem oberen Zwischenkreispotential DC+
verbunden sind (Gruppe DC+). Die zweite Gruppe enthält alle Zweige, die
aktuell ausgeschaltet und damit mit dem unteren Zwischenkreispotential DC-
verbunden sind (Gruppe DC-). Anschließend werden die Zweigströme innerhalb
ihrer Gruppe aufsteigend sortiert (Abb. 4.9 (b)). Die PWM erfordert innerhalb
jeder Modulationsperiode TEMC ohnehin das Schalten eines Zweiges. Diese
Umschaltung kann dabei gleichzeitig zur Symmetrierung der Zweigströme ver-
wendet werden. Aus diesem Grund werden bei der einfachen Sortierung die
Schalterstellungen am Ende des vorherigen Modulationszyklus TF2,k−1 zunächst
beibehalten und zu Beginn des aktuellen Modulationszyklus TF1,k unverändert
am Ausgang angelegt (vgl. Abb. 4.9 (c)). Zu Beginn der PWM-Phase TA,k wird
nun der Zweig mit dem kleinsten Strom aus der Gruppe der ausgeschalteten
Zweige eingeschaltet. Des Weiteren wird am Ende des PWM-Pulses zu Beginn
von TF2,k der Zweig mit dem größten Strom, der zu Beginn der Modulati-
onsperiode eingeschaltet war, ausgeschaltet (Abb. 4.9 (c)). Dadurch können die
Ströme ohne zusätzliche Umschaltungen symmetriert werden. Allerdings sind
die Gleichtaktströme in den Drosseln dadurch höher als bei der vollständigen
Sortierung. Dies muss bei der Auslegung der flusskompensierten Drosseln be-
rücksichtigt werden. Demgegenüber kann jedoch bei diesem Sortierverfahren
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die Modulationsfrequenz fEMC gegenüber der Schaltfrequenz der Zweighalblei-




























Abbildung 4.9: Auswahl der Schaltzustände bei einfacher Sortierung [E3]
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geschaltet wird, wenn ein Spannungsstufenwechsel notwendig ist. Dies ist nur
dann der Fall, wenn der Ausgangsspannungssollwert die Stufengrenzen der ak-
tuellen Spannungsstufe über- oder unterschreitet. Mit nStw für die Anzahl in
einer Periode der Ausgangsspannung auftretender Stufenwechsel, ergibt sich








Es gilt jedoch zu berücksichtigen, dass diese Formel nur zur Abschätzung der
mittleren Schaltfrequenz eines Zweigs fS geeignet ist. Aufgrund von Ferti-
gungstoleranzen der flusskompensierten Drosseln und den damit einhergehen-
den unterschiedlichen Hauptinduktivitäten Lh können sich die Schaltfrequenzen














Abbildung 4.10: Kombination der vollständigen und einfachen Sortierung, um ein Sätti-
gen der Zweigdrosseln zu verhindern.
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4.3.4 Kombinierte Sortierung
Die einfache Sortierung hat den Nachteil, dass die Unsymmetrie zwischen
den Zweigströmen und damit die Gleichtaktströme iLCM,xy im Vergleich zur
vollständigen Sortierung erhöht sind. Die Gleichtaktströme der flusskompen-
sierten Drosseln sind, wie bereits erläutert, die für den magnetischen Kreis
der flusskompensierten Drossel maßgeblichen Ströme. Es muss daher verhin-
dert werden, dass diese Ströme den Auslegungswert der Drosseln überschreiten
und die Drosseln sättigen. Aus diesem Grund werden für den Betrieb des Um-
richters die Verfahren „vollständige Sortierung“ sowie „einfache Sortierung“
kombiniert. Im Betrieb werden hierfür die Gleichtaktströme iLCM,xy auf einen
Schwellwert iTh überwacht [E3]. Verlaufen die Differenzströme unterhalb des
Schwellwerts, wird die einfache Sortierung verwendet, um die Schaltfrequenzen
der Zweighalbleiter zu reduzieren. Überschreiten die Gleichtaktströme diesen
Schwellwert, wird ein Modulationszyklus mit einer vollständigen Sortierung
durchgeführt, um das Sättigen der Drosseln zu verhindern und einen stabilen
Betrieb des Umrichters zu gewährleisten. Die ausgewählten Schaltzustände kön-
nen anschließend in beiden Fällen durch den Split-Carrier Modulator umgesetzt
werden. Der Ablauf einer Modulationsperiode unter Verwendung der kombi-
nierten Sortierung ist in Abb. 4.10 dargestellt.
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4.3.5 Direkte Selbst-Modulation
Die zentrale Herausforderung der PHIL-Emulation ist die korrekte Nachbildung
des Stromverlaufs in den Kopplungsinduktivitäten. Der Stromverlauf in einer






Der Fehler der angelegten Spannungszeitfläche bestimmt daher ebenfalls den
Fehler des Emulatorstromverlaufs iK. Um diesen zu minimieren, werden an das
Modulationsverfahren eines Emulationsumrichters folgende Anforderungen ge-
stellt [E3]:
• Präzise Erzeugung der geforderten Spannungszeitfläche
• Minimale Reaktions-/ Verzögerungszeit
Um diese zu erfüllen, wird im Folgenden die direkte Selbst-Modulation (DSM)
[E3] vorgestellt. Diese basiert dabei im Wesentlichen auf den Prinzipien der
direkten Modulation [60] sowie der Zweipunktregelung. Abb. 4.11 zeigt den
Aufbau der direkten Selbst-Modulation. Die Sortierverfahren werden dabei un-
verändert übernommen. Um die geforderte Spannungszeitfläche präzise und
verzögerungsfrei einzustellen, wird jedoch der Split-Carrier Modulator entfernt
und durch einen Regelkreis ersetzt. Dieser minimiert den Fehler der Spannungs-
zeitfläche der Ausgangsspannung. Der Regelkreis wird quasikontinuierlich
ausgeführt, wodurch die Ausgangsspannung keine feste Modulationsperiode
TEMC mehr besitzt und die Berechnung des Aussteuergrads aMMPMC,x (4.13)
entfällt. Anstatt dessen wird die Ausgangsspannung des MMPMC quasikonti-
nuierlich gemessen und mit dem Sollwert verglichen. Die Differenz zwischen
Soll- und Istwert ∆ux wird anschließend integriert, wodurch sich der aktuelle
Fehler zwischen Soll- und Istwert der Spannungszeitfläche εu,x ergibt. Dieser
Fehler wird anschließend mithilfe eines Zweipunktreglers minimiert. Aufgrund
der limitierten Schaltfrequenz der Zweighalbleiter kann der zulässige Fehler
der Spannungszeitfläche εu,x nicht beliebig klein gewählt werden. Es kann über
den zulässigen Fehler jedoch die mittlere Modulationsfrequenz und damit auf-
grund der Verteilung durch den Sortieralgorithmus die mittlere Schaltfrequenz
der Zweighalbleiter fS eingestellt werden. Um die Fehlspannungszeitfläche zu
begrenzen, schaltet der Zweipunktregler beim Über- bzw. Unterschreiten der
eingestellten Fehlerschwelle eine weitere Stufe des MMPMC zu bzw. ab. Die




















Abbildung 4.11: Aufbau des Regelkreises der direkten Selbst-Modulation [E3].
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der Zweighalbleiter fS und durch die Totzeit der Messung und der Ansteue-
rung der Zweighalbleiter limitiert. Des Weiteren werden durch diese Art der
Modulation Fehlspannungszeitflächen aufgrund von Verriegelungszeiten und
Vorwärtsspannungen der Halbleiter, eines Einbruchs der Zwischenkreisspan-
nung sowie des verbleibenden Spannungsabfalls an den Streuinduktivitäten der
flusskompensierten Drosseln direkt korrigiert. Die Auswahl der Zweige erfolgt
bevorzugt durch die kombinierte Sortierung. Entsprechend wird die einfache
Sortierung verwendet, solange die Differenzströme innerhalb ihres Grenzwerts
verlaufen um eine weitere Stufe zu- oder abzuschalten. Überschreiten die
Differenzströme jedoch den vorgegebenen Grenzwert, wird der aktuelle Schalt-
zustand durch vollständige Sortierung neu erzeugt. Des Weiteren verfügt die
direkte Selbst-Modulation über einen Vorsteuerpfad nHigh,x,vor, um die mindes-
tens benötigte Spannungsstufe mit maximaler Dynamik einzustellen. Dies ist
im Fall einer PHIL-Emulation besonders wichtig, da sich der Spannungssoll-
wert u∗EMC−,x in Abhängigkeit des Schaltzustands des DUT sehr dynamisch
ändert (vgl. Kap. 2.2). Entsprechend wird anhand des Sollwerts zunächst die
mindestens einzuschaltende Anzahl von Spannungsstufen nHigh,x berechnet und
vorgesteuert, sodass der Fehler der Spannungszeitfläche nur noch innerhalb ei-
ner Stufe minimiert werden muss [E3].
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4.4 Simulationsergebnisse
Im Folgenden werden Matlab/Simulink Simulationsergebnisse eines einphasi-
gen MMPMC vorgestellt und diskutiert. Anhand der Simulationen wird gezeigt,
dass der MMPMC allgemein die am Anfang des Kapitels auf Seite 49 de-
finierten Anforderungen eines Emulationsumrichters erfüllt. Darüber hinaus
wird dadurch die korrekte Funktionsweise des MMPMC sowie der zugehörigen
Modulationsverfahren nachgewiesen und der Einfluss der verschiedenen Sor-
tierverfahren auf den Betrieb des MMPMC untersucht.
Die Ausgangsspannung des MMPMC wird innerhalb der Simulation gesteu-
ert an eine beispielhafte passive RL-Last mit einem ohmschen Widerstand von
8Ω und einer Induktivität von 1mH angelegt. Die Amplitude des Sollwerts der
sinusförmigen Ausgangsspannung u∗EMC− beträgt dabei 300V bei einem Offset
von 325V und einer Frequenz von 50Hz. Dadurch sind bei einer Zwischenkreis-
spannung des MMPMC von UDC = 650V alle sieben Spannungsstufen an der
Erzeugung der Ausgangsspannung beteiligt. Darüber hinaus werden flusskom-
pensierte Drosseln mit einer Hauptinduktivität von Lh,xy = 17mH sowie einer
Streuinduktivität von Lσ ,xy = 10µH simuliert. Diese Werte entsprechen in etwa
den Werten des aufgebauten Prototyps (vgl. Kap. 5.1.1). Die Vorwärtsspannun-
gen der Insulated-Gate Bipolar Transistoren (IGBTs) und der Freilaufdioden
werden in der Simulation vernachlässigt. Die Modulationsfrequenz fEMC des
MMPMC wird analog zum aufgebauten Prototypen zu fEMC = 120kHz ge-
wählt.
Vollständige Sortierung
In Abb. 4.12 (a) ist der Soll- sowie der Istwert der MMPMC-Ausgangsspannung
uEMC− für die vollständige Sortierung in Verbindung mit dem Split-Carrier
Modulator dargestellt. Dabei sind die sieben identischen Spannungsstufen der
Ausgangsspannung deutlich zu erkennen. Weiterhin zeigt die Abbildung, dass
die Ausgangsspannungsstufen unabhängig vom Laststrom (vgl. Abb. 4.13) prä-
zise ausgebildet sind. Die Näherung den MMPMC als Spannungsquelle zu
betrachten, ist daher korrekt. Der senkrechte, graue Balken in Abb. 4.12 (a)
kennzeichnet den Bereich der Ausgangsspannung, welcher in Abb. 4.12 (b)
vergrößert dargestellt ist. Das Diagramm zeigt, wie der Sollwert der Ausgangs-
spannung durch PWM als Kurzzeitmittelwert innerhalb einer Modulationspe-
riode eingestellt wird. Abb. 4.12 (c) zeigt die zugehörigen Ansteuersignale der
oberen Zweig IGBTs TO,y des MMPMC. Die unteren IGBTs werden entspre-














































(c) Gatesignale bei vollständiger Sortierung
Abbildung 4.12: Simulierte Zeitverläufe der MMPMC-Ausgangsspannung und der Ga-














Abbildung 4.13: Verlauf der Zweigströme des MMPMC. Die nahezu identische Auftei-
lung der Zweigströme innerhalb des MMPMC ist deutlich zu erkennen.
neben den Umschaltungen für die PWM zusätzliche Umschaltungen zur Sym-
metrierung am Anfang der Modulationsperiode durchgeführt. Dies führt bei
der hier verwendeten Modulationsfrequenz von fEMC = 120kHz zu einer mitt-
leren Zweigschaltfrequenz von fS = 32,6kHz (vgl. Tab. 4.2). Des Weiteren
zeigt Abb. 4.13 den Verlauf der sechs Zweigströme iy des MMPMC. Die na-
hezu identische Aufteilung der Zweigströme innerhalb des MMPMC ist dabei
deutlich zu erkennen. Der MMPMC erfüllt daher bereits mit diesem Verfahren
die Anforderungen eines Emulationsumrichters im Hinblick auf eine varia-
ble Ausgangsspannung, einen geringen Innenwiderstand, die Skalierbarkeit des
Ausgangsstroms und des geringen Oberschwingungsgehalts (Multilevelspan-
nung).
Einfache Sortierung
Abb. 4.14 (a) enthält die Simulationsergebnisse für den Fall, dass die ein-
fache Sortierung als Sortierverfahren verwendet wird. Das Diagramm zeigt
entsprechend den gleichen vergrößerten Ausschnitt wie Abb. 4.12 (b). Es ist zu
erkennen, dass die Ausgangsspannungsbildung unabhängig vom verwendeten
Sortierverfahren ist. Die Verläufe sind dementsprechend identisch zur Aus-
gangsspannung der vollständigen Sortierung. Das Diagramm der Gatesignale in
Abb. 4.14 (b) veranschaulicht jedoch sehr deutlich die Unterschiede der beiden
Sortierverfahren. Wie zu erkennen ist, werden die Zweige bei diesem Verfahren
lediglich innerhalb der Modulationsperiode umgeschaltet. Dadurch wird die An-































(b) Gatesignale bei einfacher Sortierung
Abbildung 4.14: Simulation der einfachen Sortierung. Das Diagramm zeigt erneut den
vergrößerten Ausschnitt der Ausgangsspannung und die zugehörigen
Gatesignale.
reduziert. Tab. 4.2 kann entnommen werden, dass dies zu einer stark reduzierten
mittleren Schaltfrequenz von fS = 20,04kHz führt. Dies entspricht ebenfalls der
berechneten minimalen Schaltfrequenz mithilfe von (4.14). Durch den Einsatz
der einfachen Sortierung wird somit die Forderung nach einer hohen Modulati-
onsfrequenz im Vergleich zur Schaltfrequenz der Zweighalbleiter erfüllt.
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n fs,vollst/kHz fs,einfach/kHz fs,komb/kHz fs,DSM/kHz
1 32,30 20,03 20,08 15,45
2 31,93 19,93 19,95 15,55
3 32,90 20,43 20,53 15,25
4 32,20 19,70 19,83 15,68
5 32,35 20,20 20,20 15,68
6 32,60 19,98 20,80 15,53
Σ 194,28 120,25 120,65 93,125
∅ 32,38 20,04 20,11 15,52
Tabelle 4.2: Gegenüberstellung der simulierten mittleren Schaltfrequenzen der verschie-
denen Sortier- und Modulationsverfahren bei einer Modulationsfrequenz
von fEMC = 120kHz.
flusskompensierten Drosseln zu betrachten, um die Vorteile der kombinier-
ten Sortierung zu verdeutlichen. Diese sind in Abb. 4.15 gegenübergestellt.
In Abb. 4.15 (a) ist der Verlauf der Differenzströme iy(y−1),diff der vollständi-
gen Sortierung aufgetragen. Aufgrund der häufigen Sortierung und der dar-
aus resultierenden hohen Schaltfrequenz sind die Differenzströme geringer
als 200mA. Demgegenüber sind die Differenzströme der einfachen Sortie-
rung in Abb. 4.15 (b) je nach Schalterstellung zum Teil deutlich erhöht und
übersteigen phasenweise sogar den zulässigen Gleichtaktstrom der Drossel
von iLCM,xy,max = 0,7A. Abb. 4.15 (c) zeigt schließlich den Verlauf der Diffe-
renzströme unter Verwendung der kombinierten Sortierung (Kap. 4.3.4). Der
Schwellwert der Differenzströme iTh, der den Übergang zwischen einfacher und
vollständiger Sortierung bestimmt, wird in der Simulation auf iTh = 0,4A fest-
gelegt. Wie zu erkennen ist, werden dadurch die Gleichtaktströme im Vergleich
zur einfachen Sortierung kontrolliert und auf den entsprechenden Schwellwert
begrenzt. Die Schaltfrequenz der kombinierten Sortierung wird dabei nur un-
wesentlich auf fS = 20,11kHz (vgl. Tab. 4.2) erhöht. Dieses Verfahren erfüllt
damit neben den Anforderungen innerhalb eines PHIL-Prüfstands ebenfalls die
Anforderungen, die aufgrund der Funktionsweise des MMPMC an ein Modu-
lationsverfahren gestellt werden (vgl. Kap. 4.3 auf Seite 59). Die kombinierte




Da der Verlauf der Ausgangsspannung unabhängig vom verwendeten Sor-































(c) Differenzströme bei kombinierter Sortierung
Abbildung 4.15: Gegenüberstellung der simulierten Differenzströme der drei Sortierver-
fahren. Die Verfahren zeigen deutliche Unterschiede, welche bei der












































(c) Gatesignale des MMPMC bei direkter Selbst-Modulation
Abbildung 4.16: Simulierte Zeitverläufe der MMPMC-Ausgangsspannung und der Ga-




Zum Abschluss dieses Teilkapitels wird die direkte Selbst-Modulation in der
Simulation untersucht und bewertet. Die Ergebnisse der Simulation sind in
Abb. 4.16 illustriert. Die DSM wird dabei mit einer Frequenz von 1,5MHz
quasikontinuierlich berechnet. Die Verläufe der Soll- und Ist-Spannungen in
Abb. 4.16 (a) sehen auf den ersten Blick identisch zu den Verläufen der Split-
Carrier basierten Modulation aus (vgl. Abb. 4.12 (a)).
Ein Blick auf den detaillierten Zeitverlauf der Ausgangsspannung
(Abb. 4.16 (b)) zeigt jedoch, dass der Mittelwert der Ausgangsspannung
hier nicht mehr in einem festen Modulationsraster erzeugt wird. Anstatt
dessen bestimmt der Fehler der Spannungszeitfläche der Ausgangsspannung
εu die Umschaltzeitpunkte der Spannungsstufen. Der linke graue Balken in
Abb. 4.16 (c) kennzeichnet beispielhaft einen Bereich in dem eine Ausgangs-
spannungsstufe zu- und abgeschaltet und dadurch die Fehlspannungszeitfläche
εu minimiert wird. Der rechte graue Balken zeigt demgegenüber eine Umschal-
tung, die keinen Einfluss auf die Ausgangsspannung hat. Diese Umschaltung
wird durchgeführt, um die Differenzströme innerhalb des zulässigen Grenzwerts
zu halten. Wie bereits beschrieben, wird dies erreicht, indem die gleiche Aus-
gangsspannungsstufe durch vollständige Sortierung neu erzeugt wird. Durch
das Messen der Ausgangsspannung werden hier sämtliche betriebsbedingten
Fehlspannungen (vgl. Kap. 4.3.5) kompensiert, weshalb dieses Verfahren auch
die letzte Forderung nach einer präzisen Ausgangsspannungserzeugung erfüllt.
4.5 Messergebnisse
Split-Carrier Modulator - Leerlaufmessung
Neben den vorgestellten Simulationen wurden zusätzliche Messungen am
MMPMC-Prototyp (vgl. Kap. 5) durchgeführt, um die Ergebnisse der Simu-
lation auch in Realität zu bestätigen. Hierfür wurde zunächst der Betrieb des
MMPMC im Leerlauf untersucht. Analog zu den Sollwerten der Simulation
wurde dazu bei einer Zwischenkreisspannung von 650V ein dreiphasiges Dreh-
spannungssystem mit einer Frequenz von 50Hz und einer Amplitude von 300V
am Ausgang des MMPMC erzeugt. Die Modulationsfrequenz betrug eben-
falls fEMC = 120kHz. Da der Verlauf der Ausgangsspannung unabhängig vom
verwendeten Sortierverfahren ist, wird auf die Darstellung der Verläufe der
einfachen sowie der vollständigen Sortierung an dieser Stelle verzichtet. Die






























(b) Vergrößerte Darstellung der gemessenen MMPMC-Ausgangsspannungen
Abbildung 4.17: Verlauf der Ausgangsspannungen uEMC0,x des MMPMC im Leerlauf
bei kombinierter Sortierung.
binierter Sortierung sind jedoch in Abb. 4.17 dargestellt. Abb. 4.17 (a) zeigt
den Verlauf über zwei Perioden der Ausgangsspannungen uEMC0,x. Der Index
Null kennzeichnet dabei, dass die Ausgangsspannungen hier gegen den Mit-
telpunkt des Zwischenkreises gemessen werden (vgl. Abb. 4.4). Abb. 4.17 (b)
zeigt zudem den vergrößerten Zeitverlauf der Ausgangsspannungen über sieben
Modulationsperioden. Wie zu erkennen ist, werden die sieben Ausgangsspan-
nungsstufen des MMPMC auch am realen Prüfstand präzise erzeugt, was die
Ergebnisse der Simulation bestätigt.
In Abb. 4.18 sind zudem exemplarisch die Verläufe von drei Differenzströ-
men iy(y−1),diff der ersten Phase des MMPMC dargestellt. Das Diagramm
zeigt, dass die Unterschiede der Differenzströme am realen Prüfstand für die
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n fs,vollst/kHz fs,einfach/kHz fs,komb/kHz fs,DSM/kHz
1 33,35 20,00 21,29 19,93
2 33,02 20,04 21,55 19,81
3 33,71 20,11 21,72 20,72
4 34,15 19,95 21,35 19,42
5 33,86 20,09 21,82 20,58
6 34,12 20,06 21,81 20,34
Σ 202,21 120,25 129,54 120,8
∅ 33,70 20,04 21,59 20,13
Tabelle 4.3: Gegenüberstellung der gemessenen mittleren Schaltfrequenzen der verschie-
denen Sortier- und Modulationsverfahren bei einer Modulationsfrequenz
von fEMC = 120kHz.
einzelnen Sortierverfahren geringer sind als in der Simulation. Dies ist auf
die Genauigkeit und Auflösung der Differenzstrommessung sowie deren be-
grenzte Bandbreite zurückzuführen (vgl. Kap 5.1). Nichtsdestotrotz können
auch hier die Simulationsergebnisse bestätigt werden. Die vollständige Sortie-
rung weist auch am realen Prüfstand die im Mittel geringsten Differenzströme
auf, wohingegen die einfache Sortierung die höchsten Differenzströme zeigt.
Die kombinierte Sortierung verursacht demgegenüber ähnliche Differenzstrom-
verläufe wie die einfache Sortierung. Allerdings sind die Maximalwerte der
Differenzströme im Vergleich zu Abb. 4.18 (b) im Fall der kombinierten Sor-
tierung aus Abb. 4.18 (c), wie erwartet, reduziert. Die Differenzströme der
kombinierten Sortierung sind hier auf maximal 0,5A begrenzt. Dadurch konnte
ein Sättigen der flusskompensierten Drosseln zuverlässig verhindert werden.
Darüber hinaus sind in Tab. 4.3 die gemessenen mittleren Schaltfrequenzen der
verschiedenen Modulationsverfahren zusammengestellt. Auch hier bestätigen
die Werte der Messungen die Ergebnisse der Simulation weitestgehend. Es fällt
jedoch besonders im Fall der kombinierten Sortierung auf, dass die durchschnitt-
lichen Schaltfrequenzen am realen Prüfstand um über 1,5 kHz höher sind als in
der Simulation (vgl. Tab. 4.2). Dies kann auf die fertigungsbedingten Parame-

































(c) Differenzströme bei kombinierter Sortierung





























(b) Verlauf der Ausgangsspannungen uEMC0,x
Abbildung 4.19: Verlauf der Ausgangsströme ix sowie der Ausgangsspannungen uEMC0,x
beim Betrieb des MMPMC an einer passiven RL-Last.
Split-Carrier Modulator - Messung an RL-Last
Zusätzlich zu den Leerlaufmessungen wurde der MMPMC unter Last betrieben.
Abb. 4.19 (a) zeigt eine Messung an einer passiven RL-Last mit einem ohm-
schen Widerstand von 10mΩ sowie einer Induktivität von 500 µH.
An dieser Last wurde ein Drehspannungssystem mit einer Frequenz von 450Hz
erzeugt und der Laststrom auf einen Spitzenwert von 220A eingeregelt. Der
Verlauf der MMPMC-Ausgangsspannungen für den in Grau eingetragenen Be-
reich des Ausgangsstroms ist in Abb. 4.19 (b) vergrößert dargestellt. Wie zu
erkennen ist, ist der Strom der zweiten Phase zu diesem Zeitpunkt gerade in
seinem Nulldurchgang, wohingegen die Ströme der ersten und dritten Phase in
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der Nähe ihrer Maxima sind. Trotzdem sind die Ausgangsspannungsstufen des
MMPMC in allen drei Phasen deutlich ausgebildet und weisen trotz der unter-
schiedlichen Belastung keine lastabhängigen Unterschiede auf. Die Näherung,
dass der MMPMC das Verhalten einer Spannungsquelle mit vernachlässigbarem
Innenwiderstand aufweist, konnte somit auch am Prototypen bestätigt werden.
Resultierend konnte damit auch am Prototypen gezeigt werden, dass der
MMPMC die Anforderungen an einen Emulationsumrichter im Hinblick auf
eine variable Ausgangsspannung, einen geringen Innenwiderstand, eine hohe
Modulationsfrequenz sowie den geringen Oberschwingungsgehalt aufgrund der
Multilevelspannung erfüllt. Darüber hinaus konnte durch die Messungen an ei-
nem MMPMC mit sechs Zweigen gezeigt werden, dass die Skalierbarkeit des
Ausgangsstroms auch in der Praxis genutzt werden kann. Es konnte zudem
nachgewiesen werden, dass die gleichmäßige Aufteilung des Laststroms durch
einen Sortieralgorithmus möglich ist und hierfür lediglich die Differenzströme
der flusskompensierten Drosseln gemessen werden müssen.
Direkte Selbst-Modulation - Leerlaufmessung
Nachdem die Funktionsweise des MMPMC sowie der Sortierverfahren grund-
sätzlich nachgewiesen ist, wird zum Abschluss dieses Kapitels die direkte
Selbst-Modulation am realen Prüfstand untersucht. Abb. 4.20 zeigt den Ver-
lauf der MMPMC-Ausgangsspannungen uEMC0,x für den Betrieb des Umrichters
bei DSM. Die Amplitudensollwerte der sinusförmigen Ausgangsspannungen
werden erneut gesteuert im Leerlauf vorgegeben und betragen 300V bei einer
Frequenz von 50Hz. Der Regelkreis der DSM wird identisch zur Simulation
mit einer Frequenz von fDSM = 1,5MHz berechnet. Dies entspricht ebenfalls
der Abtastrate des A/D-Wandlers über den die MMPMC-Ausgangsspannung
gemessen wird (vgl. Kap. 5.2.1).
In Abb. 4.20 (a) ist der gemessene Verlauf über zwei Perioden der Ausgangs-
spannungen uEMC0,x aufgetragen. Abb. 4.20 (b) zeigt zudem den vergrößerten
Verlauf der Ausgangsspannungen, um die einzelnen Modulationsperioden er-
kennen zu können. Analog zur Simulation ist auch hier die variable Dauer
einer Modulationsperiode deutlich zu erkennen. Allerdings fällt bei genauer
Betrachtung auf, dass die Modulationsfrequenz der Ausgangsspannungen zu
keiner Zeit mehr als 60 kHz beträgt. Als Ursache hierfür konnte die Totzeit des
A/D-Wandlers (vgl. Kap. 5.2), die begrenzte Bandbreite der analogen Signalvor-
verarbeitung der Spannungsmessung sowie die Totzeit des Stromrichters beim
Einschalten der IGBTs identifiziert werden. Diese Totzeiten betragen zusammen






























(b) Vergrößerte Darstellung der Ausgangsspannungsverläufe uEMC0,x
Abbildung 4.20: Verlauf der Ausgangsspannungen uEMC0,x bei Betrieb des MMPMC-
Prototyps mit direkter Selbst-Modulation.
nahezu 4 µs, was ca. 50% der gewünschten mittleren Modulationsperiode von
TEMC = 8,335µs entspricht [S1]. Die Totzeiten der Signalverarbeitung limitie-
ren daher unabhängig vom Schwellwert für den Fehler der Spannungszeitfläche
die maximale Modulationsfrequenz der direkten Selbst-Modulation. Des Wei-
teren weichen die gemessenen Schaltfrequenzen aus Tab. 4.3 sehr stark von
den Schaltfrequenzen der Simulation aus Tab. 4.2 ab. Dies ist ebenfalls auf
die reduzierte Modulationsfrequenz zurückzuführen. Aufgrund der niedrigen
Modulationsfrequenz werden sehr viele vollständige Sortierungen benötigt, um
die Differenzströme innerhalb ihrer zulässigen Grenzen zu halten. Die direkte
Selbst-Modulation erfüllt am Prüfstand daher zwar die Anforderung hinsicht-
lich der präzisen Umsetzung der Gegenspannung, diese kann jedoch aufgrund
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der Einschränkungen der aktuell verwendeten Messtechnik nur bei stark redu-
zierter Dynamik bzw. Modulationsfrequenz genutzt werden.
Die maximale Modulationsfrequenz der direkten Selbst-Modulation beträgt
circa die Hälfte der Modulationsfrequenz der Split-Carrier basierten Modula-
tion. Aus diesem Grund wird für die Messungen am aktuellen PHIL-Prüfstand
standardmäßig die kombinierte Sortierung in Verbindung mit dem Split-Carrier
basierten Modulationsverfahren eingesetzt. Wie in Kap Kap. 6.2 gezeigt wer-
den wird, muss die Modulationsfrequenz der DSM zunächst weiter gesteigert




In den nachfolgenden Abschnitten wird auf den Hardwareaufbau und die
Dimensionierung des PHIL-Prüfstands eingegangen. Dieser besteht im We-
sentlichen aus dem Leistungsteil zur Nachbildung des Leistungsflusses und
dem Echtzeit-Signalverarbeitungssystem zur Berechnung des Maschinenmo-
dells sowie zur Ansteuerung des MMPMC. Das Ersatzschaltbild des gesamten
PHIL-Prüfstands ist in Abb. 5.1 dargestellt. Das Ziel des Aufbaus ist die
Emulation einer typischen permanentmagneterregten Synchronmaschine für ein
Elektrofahrzeug, um die Machbarkeit des Emulationskonzepts in einem rele-
vanten Leistungsbereich nachzuweisen. Der Versuchsaufbau wird zudem durch
einen konventionellen Referenzprüfstand vervollständigt. Der darin enthaltene
DUT-Umrichter kann ohne Veränderungen der Soft- oder Hardware sowohl an
der realen Maschine als auch am PHIL-Prüfstand betrieben werden. Dadurch er-
möglicht der Versuchsaufbau gleichbleibende, reproduzierbare Messergebnisse
zur Bewertung der PHIL-Emulation im Vergleich zur realen Maschine.
5.1 PHIL-Leistungsteil
Der Leistungsteil des PHIL-Prüfstands besteht im Wesentlichen aus den vier
Komponenten: Kopplungsnetzwerk, Emulationsumrichter, Potentialtrennung
und einem aktiven Netzstromrichter - Active Front End (AFE) zur Anbindung
an das 400V-Drehstromnetz. Diese vier Komponenten werden im Folgenden

















































































































































































































































































Abbildung 5.1: Der PHIL-Prüfstand besteht neben dem Leistungsteil (grau) im Wesent-
lichen aus der PHIL-Signalverarbeitung (magenta), der Steuerung für die




gangen. Der gesamte Leistungsteil wird darüber hinaus auf eine Ausgangsleis-
tung von PN,PHIL = 100kW bei einer Ausgangsspannung von UN,PHIL = 400V
ausgelegt. Der maximal zulässige Ausgangsstrom soll IN,PHIL = 160A betragen.
5.1.1 Modularer-Multiphasen-Multilevel Umrichter
Als Emulationsumrichter kommt der in Kap. 4 vorgestellte Modulare-
Multiphasen-Multilevel Umrichter zum Einsatz [S1–S3]. Das Ersatzschaltbild
des aufgebauten MMPMC entspricht daher Abb. 4.4. Der Leistungsteil des
MMPMC basiert auf dem am Institut entwickelten Einplatinenstromrichter
(EPSR) [E6]. Dieser besteht aus einer Drehstrombrückenschaltung, der zuge-
hörigen Ansteuerlogik sowie Messtechnik und ist als Einschub für einen 19“-
Baugruppenträger konstruiert. Dadurch kann ein sehr modularer Aufbau erreicht
werden. Ein Bild des EPSR ist in Abb. 5.2 (a) dargestellt. Der EPSR basiert
auf dem FS75R12KT4_B15 IGBT-Modul von Infineon [D2] und ermöglicht
in der aktuellen Ausführung bei einer maximalen Zwischenkreisspannung von
UDC = 800V und einer maximalen Taktfrequenz von fS = 20kHz einen Aus-
gangsstrom von Ixy = 30A. Um eine Ausgangsleistung von PN,PHIL = 100kW zu
erreichen, wird der MMPMC entsprechend aus n = 6 Zweigen pro Phase auf-
gebaut, wodurch sich eine siebenstufige Ausgangsspannung ergibt. Durch die
Auslegung der einzelnen Halbbrücken auf eine Taktfrequenz von fS ≈ 20kHz
kann dabei eine resultierende Modulationsfrequenz von fEMC = 120kHz er-
reicht werden. Da der MMPMC dreiphasig ausgeführt wird, kommen entspre-
chend sechs EPSR innerhalb des MMPMC zum Einsatz.
Flusskompensierte Drosseln
Neben den Halbleitern werden für den MMPMC flusskompensierte Dros-
seln zum Aufbau der Cyclic Cascade benötigt. Diese Drosseln sollten so
dimensioniert werden, dass sie über eine möglichst hohe Hauptinduktivität Lh
verfügen, um die Kreisströme im Spannungsteiler zu minimieren. Als weiteres
Auslegungskriterium sollten die Drosseln eine vernachlässigbare Streuindukti-
vität Lσ aufweisen, sodass der MMPMC das Verhalten einer Spannungsquelle
erhält (vgl. Kap. 4). Aus diesem Grund wurden die Drosseln aus zwei ge-
stapelten Vitroperm 500F Ringbandkernen vom Typ L2130 - W587 [D3] der
Vacuumschmelze aufgebaut. Das Vitroperm Material erlaubt eine sehr hohe
Sättigungsflussdichte BL,max sowie geringe Kernverluste bei hohen Frequen-
zen. Dadurch kann eine sehr kompakte Baugröße der Drossel erreicht werden.
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(a) Einplatinenstromrichter (b) flusskompensierte Drossel
Abbildung 5.2: Bild des Einplatinenstromrichters sowie der flusskompensierten Drossel
des MMPMC.
Sekundärwicklung. Der Nachteil dieses Materials ist jedoch, dass es starken
Fertigungstoleranzen unterliegt und die magnetischen Leitwerte AL,xy der Kerne
stark variieren (vgl. Tab. 5.1). Aus diesem Grund werden die Kerne zunächst
vermessen und sortiert, um möglichst gleiche Drosseln aufzubauen [S3]. Auf
die Dimensionierung der Drosseln wird im Folgenden kurz eingegangen.
Dimensionierung
Die flusskompensierten Drosseln sollen auf einen Betrieb des Umrichters bei
einer maximalen Zwischenkreisspannung des MMPMC von UDC = 800V und
einer mittleren Taktfrequenz der Zweighalbleiter von fS ≈ 20kHz ausgelegt
werden. Darüber hinaus sollen die Drosseln einen maximalen Gleichtaktstrom
von iLCM,xy,max = 0,7A führen können. Sämtliche für die Drosselauslegung re-
levanten Daten eines Doppelkerns sind in Tab. 5.1 zusammengestellt. Unter









Außerdem erlaubt der Ringkern eine gute Kopplung zwischen Primär- und
5.1 PHIL-Leistungsteil
Parameter Wert
Taktfrequenz fS = 20kHz
Zwischenkreisspannung UDC = 800V
Kernquerschnitt AKL = 2 ·274mm2
maximale Sättigungsflussdichte BL,max = 1T
magnetischer Leitwert (Datenblatt) 12,3µH≤ AL,xy ≤ 23,8µH
magnetischer Leitwert (gemessen) AL,xy = 2 ·19µH
zulässiger Differenzstrom iLCM,xy,max = 0,7A
Tabelle 5.1: Parameter für die Auslegung der flusskompensierten Drosseln des MMPMC.
Für die Hauptinduktivität Lh,xy der aufgebauten Drosseln folgt somit:
Lh,xy = wL,xy
2 ·AL,xy = 16,8mH (5.2)
Da im Betrieb immer mindestens zwei Wicklungen in Reihe liegen, ergibt sich




2 ·Lh,xy · fS
= 0,6A (5.3)
Darüber hinaus werden die Drosseln für einen Gegentaktstrom von
iLDM,xy = 30A ausgelegt, weshalb die Wicklungen mit einem Kupferquerschnitt
von qL,xy = 6mm2 ausgeführt werden. Die Isolierung des Kabels isoliert dabei
die Primär- und Sekundärwicklung gegeneinander. Das Bild einer flusskompen-
sierten Drossel findet sich in Abb. 5.2 (b). Die aufgebauten Drosseln haben eine
gemessene Streuinduktivität von lediglich Lσ ,xy = 8µH.
Verschaltung
Zum Aufbau der Cyclic Cascade können einer MMPMC-Phase x grundsätzlich
beliebige Halbbrücken der sechs EPSR zugeordnet werden. Es ist jedoch vorteil-
haft, jede Halbbrücke eines EPSR einer anderen Phase zuzuordnen. Dadurch ist
jeder EPSR an der Erzeugung des gesamten Drehstromsystems am Ausgang des
MMPMC beteiligt. Dies führt wiederum zu einem konstanten Leistungsfluss in-
nerhalb der Zwischenkreise der EPSR. Dadurch können pulsierende Ströme auf










Abbildung 5.3: Bild der Differenzstrommessung zwischen den einzelnen Zweigen des
MMPMC. Die gemessenen Differenzen entsprechen den Gleichtaktströ-
men der flusskompensierten Drosseln.
Differenzstrommessung
Grundsätzlich können sowohl die Phasenströme ixy als auch die Differenzströme
ix,y(y−1),diff zur Modulation des MMPMC verwendet werden (vgl. Kap. 4.3). Die
interne Strommessung des EPSR ist jedoch auf den gesamten Zweigstrom von





Darüber hinaus muss die Genauigkeit der Strommessung zusätzlich berücksich-
tigt werden. Diese beträgt beim verwendeten Stromwandler LEM LA 100-P
[D4] in Verbindung mit der analogen Signalvorverarbeitung ca. 0,5% des Mess-
bereichsendwerts. Die Genauigkeit der EPSR Strommessung ist daher lediglich:
GI,EPSR ≈ 0,5% ·93,75A≈ 469mA (5.5)
Da die zulässigen Differenzströme im Vergleich zum gesamten Laststrom sehr
klein sind und die flusskompensierten Drosseln bereits bei einem Differenz-
bzw. Gleichtaktstrom von iLCM,xy,max = 0,7A sättigen, kann diese Strom-
messung nicht für die Messung der Zweigströme innerhalb der Modulation
verwendet werden. Aus diesemGrund wird der MMPMCmit einer direkten Dif-
ferenzstrommessung ausgestattet. Diese ermöglicht eine zuverlässige Messung
und Sortierung der Differenzströme [S1]. Für die direkte Differenzstrommes-
sung wird der CAS 6-NP von LEM verwendet [D5]. Dieser Stromwandler
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verfügt über einen nominalen Messbereich von ±6A und eine Bandbreite von
BW3dB = 300kHz. Ein Bild der aufgebauten Differenzstrommessung ist in
Abb. 5.3 (a) dargestellt. Der Stromwandler wird dabei direkt zur Subtraktion der
Zweigströme verwendet (siehe Abb. 5.3 (b)). Dadurch ergibt sich eine Auflö-




Die Genauigkeit der Strommessung kann bei diesem Stromwandler inklusive
der analogen Signalvorverarbeitung mit ca. 0,8% desMessbereichsendwerts ab-
geschätzt werden [D5]. Für die Genauigkeit folgt daher:
GI,Diff ≈ 0,8% ·6A≈ 48mA (5.7)
Wie anhand dieser Werte zu erkennen ist, konnte die Genauigkeit der Strom-
messung durch die direkte Bestimmung der Differenzströme um etwa das
Zehnfache gesteigert werden. Des Weiteren werden die Verbindungen der fluss-
kompensierten Drosseln zur Cyclic Cascade ebenfalls direkt auf der Platine der
Differenzstrommessung angebracht (vgl. Abb. 5.3 (a)).
5.1.2 Kopplungsnetzwerk
Obwohl das Kopplungsnetzwerk lediglich aus einphasigen Drosseln besteht, ist
es dennoch eine zentrale Komponente des PHIL-Prüfstands, die die erreichbare
Genauigkeit der Maschinenemulation maßgeblich bestimmt. Die Anforderun-
gen an die Kopplungsinduktivitäten sind daher vielfältig. Aufgrund der Modell-
bildung müssen die Kopplungsinduktivitäten in allen drei Phasen identisch sein
und ein lineares Verhalten aufweisen (vgl. Kap. 3.2). Darüber hinaus integriert
die Induktivität LK die vom DUT sowie EMC angelegte Spannungszeitfläche
zum Strom iK, welcher dem realen Maschinenstrom iS entsprechen muss. Die
Ausgangsspannung des Emulationsumrichters muss dafür in Abhängigkeit des
Schaltzustands des DUT berechnet und präzise eingestellt werden. Der Sollwert
der Gegenspannung hat dabei einen unstetigen Verlauf (vgl. Kap. 2.2).
Bei der Erzeugung der Gegenspannung entstehen prinzipbedingt Fehlspan-
nungszeitflächen, die zu einem fehlerhaften Verlauf des Stroms iK führen.
Aufgrund der getakteten Multilevelausgangsspannung des MMPMC kann die
geforderte Gegenspannung nicht exakt, sondern lediglich als Kurzzeitmittel-





















(b) Einfluss der Totzeit
Abbildung 5.4: Einfluss des Rippelstromverlaufs sowie der Totzeit des EMC auf die Ge-
nauigkeit der PHIL-Emulation.
schaltete Ausgangsspannung ist der Strom iK von einem zusätzlichen Rippel
überlagert und entspricht lediglich imMittel dem tatsächlichen Stromverlauf der
realen Maschine. Da der PHIL-Prüfstand keine Kommunikationsschnittstelle
zum DUT hat und daher völlig unabhängig und asynchron zum DUT-Umrichter
betrieben wird, können sich die Stromverläufe zum Abtastzeitpunkt des DUT
um den Strom ∆iK,PWM unterscheiden. Der Fehler durch das Takten des
EMC wird bei einem Aussteuergrad der taktenden Stufe des MMPMC von
aMMPMC,x = 0,5 maximal. Unter Vernachlässigung der Flussspannungen der
Leistungshalbleiter und der ohmschen Spannungsabfälle kann der maximale












Des Weiteren treten durch die Modulation sowie die Signalverarbeitung des
PHIL-Prüfstands Totzeiten TEMC,Tot bei der Erzeugung der Gegenspannung auf.
Diese führen beim Umschalten des DUT-Umrichters von einem aktiven in einen
Freilaufzustand ebenfalls zu einem verfälschten Verlauf des Drosselstroms iK.
Abb. 5.4 (b) veranschaulicht den Einfluss dieser Totzeit. Im Umschaltzeitpunkt
des DUT liegt für die Dauer TEMC,Tot die für einen aktiven Zustand berech-
nete Gegenspannung uG,A am Kopplungsnetzwerk an, obwohl der DUT bereits
90
Abb. 5.4 (a) illustriert den daraus resultierenden Stromverlauf iK. Durch die ge-
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einen Freilaufzustand an den Emulator angelegt hat. Der Fehler des Stromver-
laufs hängt dabei von den Unterschieden der Sollwerte der Gegenspannung und
damit von der zu emulierenden Induktivität ab. Der Maximalwert dieser Abwei-
chung wird über die maximale Totzeit TEMC,Tot der Gegenspannungserzeugung
sowie die maximal über der Kopplungsinduktivität auftretende Spannung be-








Um die fehlerhaften Stromänderungen ∆iK zu minimieren, wäre daher eine
sehr große Kopplungsinduktivität LK wünschenswert (vgl. (5.8), (5.9)). Dadurch
würde der Strom iK trotz etwaiger Fehlspannungszeitflächen dem gewünschten
Verlauf sehr präzise folgen und jederzeit durch den DUT-Umrichter korrekt ab-
getastet. Eine zu kleine Kopplungsinduktivität würde demgegenüber zu starken
Abweichungen des Stromverlaufs durch Fehlspannungszeitflächen führen, wo-
durch der DUT-Umrichter fehlerhafte Stromverläufe abtasten würde.
Der PHIL-Prüfstand muss jedoch gleichzeitig in der Lage sein, die maximale
Stromänderung der realen Maschine ∆iSmax
∆t nachzubilden. Diese wird durch die
nichtlinearen Maschinenparameter, den aktuellen Betriebspunkt der Maschine
sowie die Zwischenkreisspannung des DUT-UmrichtersUZK,DUT bestimmt. Die
Dynamik der möglichen Stromänderungen am PHIL-Prüfstand ∆iKmax
∆t kann
demgegenüber bei gegebenem DUT nur durch die ZwischenkreisspannungUDC
des Emulationsumrichters sowie durch die verwendete Kopplungsinduktivität
LK beeinflusst werden. Für eine maximale Dynamik des PHIL-Prüfstands ist
deshalb eine möglichst hohe Zwischenkreisspannung UDC bzw. geringe Kopp-
lungsinduktivität LK wünschenswert.
Die Auslegung der Kopplungsinduktivität stellt somit immer einen Kom-
promiss zwischen den Parametern der zu emulierenden Maschine, der
zur Verfügung stehenden Zwischenkreisspannung des EMC sowie der Tot-
zeit /Modulationsfrequenz bzw. der Genauigkeit der Gegenspannungserzeu-
gung dar.
Dimensionierung
Aufgrund der vielen Einflüsse des Betriebspunkts, der Maschinenparameter und
der Auslegung des PHIL-Prüfstands ist eine genaue Bestimmung der idealen
Induktivität LK nicht möglich. Die Induktivität des Kopplungsnetzwerks sollte
jedoch in der Größenordnung derMaschineninduktivitäten (vgl. Tab. 6.1) liegen.
91
Kapitel 5 Versuchsaufbau
Der PHIL-Prüfstand wird deshalb mit drei identischen, einphasigen Eisendros-
seln ausgerüstet. Diese verfügen über zwei getrennte Wicklungssysteme und
können je nach Verschaltung auf die folgenden gemessenen Werte eingestellt
werden:
LKa = 1000µH oder LKb = 500µH
RKa = 17,5mΩ RKb = 10mΩ
Der Einfluss der verschiedenen Kopplungsinduktivitäten auf die hier durchge-
führte Maschinenemulation wird in Kap. 6.2 untersucht.
5.1.3 Potentialtrennung
Die Wicklungen einer elektrischen Maschine sind üblicherweise isoliert und so-
mit potentialgetrennt in die Statornuten eingelegt. Um eine elektrischeMaschine
adäquat nachzubilden, muss die Einspeisung für den Zwischenkreis des Emu-
lationsumrichtersUDC daher ebenfalls potentialgetrennt ausgeführt werden. Um
Bauraum, Kosten und Gewicht zu sparen, wird im Rahmen dieser Arbeit anstatt
eines Netztransformators ein Gegentaktdurchflusswandler mit geteiltem Zwi-
schenkreis und Halbbrücken zur Ansteuerung aufgebaut [S1, 61, S4, S5]. Das
Ersatzschaltbild des Gegentaktdurchflusswandlers ist in Abb. 5.5 dargestellt.
Der Wandler besteht aus sechs identischen Teileinheiten. Diese werden direkt
parallel geschaltet, um den Leistungsanforderungen des PHIL-Prüfstands ge-
recht zu werden. Darüber hinaus werdenMittelfrequenztransformatoren (MFTs)
mit einem Übersetzungsverhältnis von 1:1 verwendet. Der Durchflusswandler
wird zudem um die ReihenkondensatorenCSk erweitert. Diese bilden zusammen
mit den Streuinduktivitäten Lσ ,MFT der Transformatoren Reihenschwingkreise,
wodurch die Halbbrücken stromlos umgeschaltet werden können. Dazu muss
jedoch die Taktfrequenz der Wandler auf die Frequenz der Schwingkreise ab-
gestimmt werden. Die Halbbrücken werden deshalb gesteuert mit einem festen
Aussteuergrad von 50% betrieben. Die Ausgangsspannung des Wandlers UDC
ist entsprechend ungeregelt und wird durch die Eingangsspannung UAFE des
Wandlers bestimmt. Des Weiteren verändert sich die Ausgangsspannung UDC
lastabhängig um den Spannungsabfall am Transformator. Diese Änderung stellt
jedoch kein Problem innerhalb des PHIL-Prüfstands dar. Die sechs Phasen
des Durchflusswandlers werden ebenfalls aus Halbbrücken des EPSR aufge-
baut. Dadurch werden jeweils zwei weitere EPSR auf der Primär- als auch auf
der Sekundärseite benötigt. Die Transformatoren des Wandlers werden wie die









Abbildung 5.5: Gegentaktdurchflusswandler zur Potentialtrennung
93
tigt. Allerdings kommen für die Transformatoren Kerne vom Typ L2130-W352
zum Einsatz [D6].
Dimensionierung
Die Randbedingungen für die Dimensionierung der Transformatoren werden
wie folgt festgelegt: Der Transformator soll bei einer maximalen Zwischen-
kreisspannung des MMPMC von UDC = 800V und einer Taktfrequenz von
fMFT = 10kHz betrieben werden. Zusammen mit den Parametern des Kerns
müssen für die Auslegung die Daten aus Tab. 5.2 berücksichtigt werden.
Aufgrund der angestrebten Taktfrequenz des MF-Transformators von
fMFT = 10kHz sowie der Ansteuerung durch eine Halbbrücke mit einem












Die Wicklungen des Transformators sind jeweils aus zwei parallelen 5mm2 HF-
Litzen mit 630 Einzeldrähten á 0,1mm vom Typ Rupalit Classic aufgebaut [D7].
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Parameter Wert
Taktfrequenz fMFT = 10kHz
Zwischenkreisspannung UDC = 800V
Kernquerschnitt AK,MFT = 285mm2
Maximale Sättigungsflussdichte BMFT,max = 1T
Tabelle 5.2: Parameter für die Auslegung des MF-Transformators
wicklung angebracht, um die Isolationsfestigkeit des Transformators zu gewähr-
leisten. Der Lagenaufbau des Transformators wird so gestaltet, dass sich eine
definierte Streuinduktivität von Lσ ,MFT = 10µH ergibt [S1, S4]. Als Schwing-
kreiskondensatoren werden Kondensatoren vom Typ GTOMM05200GC00 der
Firma Wima eingesetzt [D8]. Diese haben eine Kapazität von CSk = 20µF und








Diese liegt bewusst höher als die Schaltfrequenz des Gegentaktdurchflusswand-
lers, um das weiche Schalten der IGBTs auch bei leichten Bauteilstreuungen der
Transformatoren und Kondensatoren zu gewährleisten.
5.1.4 Active Front End
Das Active Front End zur Netzanbindung wurde ebenfalls auf Basis des EPSR
aufgebaut und dient dem Leistungsaustausch mit dem 400V-Drehstromnetz.
Das AFE wird analog zum MMPMC mit sechs parallelen EPSR ausgestattet
[S1]. Diese werden mit einer Netzdrossel pro EPSR versehen und zwischen-
kreisseitig parallel geschaltet. Die Regelung des AFE entspricht dem Stand der
Technik [40] und wird mit kaskadierten PI-Reglern in einem mit dem Netzwin-
kel rotierenden Koordinatensystem durchgeführt. Das AFE stellt dadurch eine
konstante Zwischenkreisspannung UAFE zur Verfügung. Aus dieser Zwischen-
kreisspannung wird wiederum der Gegentaktdurchflusswandler primärseitig
versorgt. Da das AFE für den PHIL-Prüfstand lediglich eine Hilfskomponente
ist, wird auf eine detailliertere Beschreibung verzichtet.
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Zur Messwerterfassung und Ansteuerung des PHIL-Prüfstands wurde im Rah-
men dieser Arbeit das am Elektrotechnischen Institut (ETI) vorhandene digitale
Signalprozessor (DSP)-System weiterentwickelt, um den Anforderungen im
Hinblick auf die Echtzeit-Berechnung des Maschinenmodells sowie der An-
steuerung des MMPMC gerecht zu werden. Das ETI-DSP-System ist im Grund-
satz ein modulares Signalverarbeitungssystem, das speziell auf die Steuerung
und Regelung von leistungselektronischen Schaltungen optimiert ist. Es besteht
aus einzelnen Einschubkarten, welche individuell je nach Anforderung zusam-
mengestellt und in einen 19“ Baugruppenträger eingeschoben werden können.
Der Baugruppenträger stellt die Versorgungsspannungen der Einschubkarten
bereit und verfügt rückseitig über einen 16 bit Parallelbus, der als ETI-Bus be-
zeichnet wird. Der aufgebaute PHIL-Prüfstand besteht grundsätzlich aus zwei
dieser ETI-DSP-Systeme, da die Signalverarbeitung des PHIL-Prüfstands funk-
tional in zwei Teile aufgespalten werden kann. Der eine ist für die eigentliche
Maschinenemulation zuständig. Der zweite Teil dient demgegenüber der An-
steuerung des AFEs zur Netzanbindung sowie des Gegentaktdurchflusswandlers
zur Potentialtrennung (Abb. 5.1). Die beiden Signalverarbeitungen bestehen je-




Die Hauptkomponente des ETI-DSP-System ist dem Namen entsprechend die
DSP-Karte [S6, S7]. Der DSP ist vom Typ TMS320C6748 der Firma Texas
Instruments. Er arbeitet intern mit einem Takt von 456MHz und erlaubt bis
zu 2746MFLOPS [D9]. Darüber hinaus wurde der DSP an einen 32MB Syn-
chronous Dynamic Random Access Memory (SDRAM) angebunden. Neben
dem SDRAM ist das Speicherinterface des DSP zusätzlich mit dem ETI-Bus
verbunden. Der DSP agiert dabei als Busmaster und bestimmt die Kommuni-
kation mit den anderen Busteilnehmern. Außerdem verfügt die DSP-Karte über
eine Universal Serial Bus (USB)-Schnittstelle zur Anbindung an einen Stan-
dard PC. Der DSP wird zudem vollautomatisch und modellbasiert mithilfe des
Simulink-Coders programmiert. Dadurch können Simulink-Modelle automati-
siert in C-Code übersetzt werden. Des Weiteren ruft der Simulink-Coder direkt
den Compiler auf und erstellt die Boot-Datei für den DSP [19].
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(a) Bild der HMK mit angeschlossenem A/D-Wandler (b) SRAM Modul
Abbildung 5.6: Fotografie der HMK mit angeschlossenem A/D-Wandler sowie des auf-
steckbaren SRAM-Moduls.
Monitorprogramm
Zur Steuerung sowie Überwachung des PHIL-Prüfstands wird ein Monitorpro-
gramm auf Basis der Software LabVIEW von National Instruments eingesetzt
[S8, S9]. Das Monitorprogramm wird auf einem Standard PC ausgeführt und
kommuniziert über die USB-Schnittstelle mit den angeschlossenen DSPs. Es
überträgt zu Beginn das auszuführende Programm an den DSP, um diesen zu
booten, und erlaubt während des Betriebs die graphische Darstellung von Mess-
werten und DSP-internen Größen. Des Weiteren können dem DSP über das
Monitorprogramm Sollwerte vorgegeben werden. Dies kann entweder einzeln
durch den Benutzer oder automatisiert durch eine Messroutine erfolgen.
FPGA
Die zweite Hauptkomponente des ETI-DSP-Systems ist die sogenannte Hoch-
leistungsmodulatorkarte (HMK) [S10]. Diese besteht im Wesentlichen aus
einem sehr leistungsfähigen FPGA sowie der zugehörigen Peripherie wie Span-
nungsversorgung und Quarz. Der FPGA-Baustein der HMK ist vom Typ
EP4CE40F23C6 von Altera und verfügt über 39600 Logikzellen, 116 Hardware
Multiplizierer mit 18x18 Bit und 328 frei konfigurierbare Eingabe/Ausgabe
– Input/Output (I/O)-Pins [D10]. Diese frei konfigurierbaren Pins werden auf
der HMK lediglich auf Stecker geführt. Dadurch können beliebige Peripherie-
Komponenten mit der HMK verbunden werden. Zusätzlich verfügt die HMK
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über einen Anschluss an den ETI-Bus. Über diesen kann der DSP Werte an die
HMK senden bzw. auslesen.
A/D-Wandler
Eine der HMK Peripherie-Komponenten ist die hier verwendete A/D-Wandler
Karte [S10] auf Basis des THS1206 von Texas Instruments [D1]. Dieser A/D-
Wandler erlaubt aufgrund der integrierten Sample & Hold Stufe das synchrone
Messen von bis zu vier Werten mit einer Frequenz von fAD = 1,5MHz. Durch
das zugrunde liegende Messprinzip des Wandlers (Pipeline Architektur) können
die gemessenenWerte nach einer Totzeit von 2,16 µs im FPGAweiterverarbeitet
werden [D1]. Die A/D-Wandlerkarte misst dabei über einen Subtrahierverstär-
ker Eingangsspannungen in einem Spannungsbereich von ±10V [S11]. Die
Auflösung des A/D-Wandlers beträgt 12 bit. Ein Bild der HMK sowie des an-
geschlossenen A/D-Wandlers findet sich in Abb. 5.6 (a). Des Weiteren kann die
A/D-Wandlerkarte um eine Multiplexerkarte erweitert werden [S12]. Dadurch
können im PHIL-Prüfstand alle langsam veränderlichen Größen wie beispiels-
weise die Temperaturen der Einplatinenstromrichter gemessen werden.
SRAM-Modul
Zusätzlich wurde ein SRAM Speichermodul entwickelt, welches als Peripherie-
Komponente direkt auf die HMK aufgesteckt werden kann. Ein Bild dieses
SRAM-Moduls ist in Abb. 5.6 (b) dargestellt. Das Speichermodul besteht aus
zwei Speicher-ICs vom Typ CY7C1061AV33 der Firma Cypress [D11]. Die
Verwendung von SRAM hat dabei den Vorteil, dass die Daten ohne Protokoll
direkt adressiert werden können. Dadurch ergibt sich eine minimale Speicher-
zugriffszeit im Vergleich zu anderen Technologien wie beispielsweise SDRAM
oder auch Double Data Rate (DDR)-SDRAM. Der Nachteil des SRAMs ist
jedoch die reduzierte Speichergröße. Diese beträgt beim hier aufgebauten
SRAM-Modul:
DModul = 2 ·16Mbit= 4MB (5.13)
Drehgebernachbildung
Die letzte hier verwendete Peripherie-Komponente ist die Drehgebernachbil-
dung. Diese wird ebenfalls direkt mit der HMK verbunden. Die Drehgeber-
nachbildung erlaubt dabei die Nachbildung eines Inkrementalgebers mit 1024





Die Aufgabe der PHIL-Signalverarbeitung ist im Wesentlichen die Berech-
nung des Maschinenmodells und die Modulation des MMPMC. Aufgrund der
beschränkten Ressourcen der HMK wird eine HMK für die Berechnung des
Maschinenmodells sowie eine weitere zur Modulation des MMPMCs verwen-
det (vgl. Abb. 5.1). Des Weiteren sind diese beiden HMKs über ein eigenes,
echtzeitfähiges Bussystem direkt miteinander verbunden, um die Sollwerte
der Gegenspannung unmittelbar vom Maschinenmodell an den Modulator zu
übertragen [S15]. Um taktfrequente Einflüsse des DUT auf die Maschine hoch-
frequent zu erfassen, ist die HMK zur Berechnung des Maschinenmodells direkt
mit zwei A/D-Wandlern zum Messen der drei Spannungen uS,PHIL,x sowie der
Ströme iK,x verbunden. Das in Kap. 3 hergeleitete nichtlineare Maschinenmo-
dell kann dadurch analog zur Abtastrate des A/D-Wandlers mit einer Frequenz
von fModell= 1,5MHz quasikontinuierlich in Echtzeit für jeden aufgenommenen
Messwert berechnet werden. Darüber hinaus ist die HMK mit zwei SRAM-
Modulen bestückt. In diesen werden die Daten der Flussverkettungskennfelder
(Abb. 3.5) und differentiellen Induktivitäten (Abb. 3.6) als LUT abgelegt. Die
HMK zur Berechnung des Maschinenmodells ist ebenfalls direkt mit der Dreh-
geberemulation verbunden.
An die HMK zur Modulation des MMPMC sind fünf A/D-Wandler zum Mes-
sen der 18 Differenzströme ix,y(y−1),diff sowie ein sechster A/D-Wandler zum
Messen der MMPMC-Ausgangsspannungen uEMC0,x und der Zwischenkreis-
spannung UDC angeschlossen. Sowohl die Maschinenemulation als auch die
Modulation des MMPMC kann dadurch ausschließlich auf den beiden FPGAs
ausgeführt werden. Der DSP der PHIL-Signalverarbeitung wird somit lediglich
zur Betriebsführung des PHIL-Prüfstands und zur Initialisierung des Maschi-
nenmodells und der LUTs benötigt.
Einspeise-Signalverarbeitung
Die Einspeise-Signalverarbeitung ist grundsätzlich aus den gleichen Kompo-
nenten wie die PHIL-Signalverarbeitung aufgebaut. Allerdings wird die HMK
der Einspeise-Signalverarbeitung lediglich zur Messwerterfassung und Modula-
tion des AFE verwendet. Die eigentliche Regelung des AFE wird demgegenüber
auf dem zugehörigen DSP ausgeführt. Außerdem wird der Gegentaktdurchfluss-
wandler zur Potentialtrennung durch eine weitere eigenständige FPGA-Karte














Abbildung 5.7: Fotografie des PHIL-Prüfstands
dem gesteuerten Betrieb des Durchflusswandlers. Ein Serial Peripheral Interface
(SPI)-Bus verbindet zudem die Einspeise- und die PHIL-Signalverarbeitung und
ermöglicht im Betrieb den Datenaustausch zur Betriebsführung und Fehlerverar-
beitung zwischen den Signalverarbeitungen [S3]. Ein Foto des PHIL-Prüfstands
ist in Abb. 5.7 dargestellt.
5.3 Referenzprüfstand
Am Elektrotechnischen Institut wurden in verschiedenen Dissertationen bereits
mehrere Motorprüfstände aufgebaut. Der hier verwendete Referenzprüfstand
wurde in [62] aufgebaut und in [20] überarbeitet. Dieser Prüfstand kann da-
her unverändert übernommen werden, um den aufgebauten PHIL-Prüfstand
zu validieren und die Ergebnisse der Emulation mit Messungen an einer rea-
len Maschine zu vergleichen. Das Prinzipschaltbild des Referenzprüfstands
ist in Abb. 5.8 dargestellt. Der Prüfstand besteht aus vier Drehstrombrücken-
schaltungen sowie einem Maschinensatz. Als Lastmaschine wird eine Asyn-
chronmaschine, als Prüfling eine permanentmagneterregte Synchronmaschine
















Abbildung 5.8: Schematische Darstellung des Referenzprüfstands zur Validierung der
PHIL-Emulation. Der gestrichelt umrandete Bereich kennzeichnet die
Komponenten, welche durch den PHIL-Prüfstand ersetzt werden.
den Maschinen drehzahl- bzw. drehmomentgeregelt zu betreiben. Die dritte
Drehstrombrücke wird als AFE verwendet, um den Prüfstand aus dem 400V
Drehstromnetz zu speisen. Der vierte Umrichter ist als Tiefsetzsteller (TSS)
verschaltet, um dem Umrichter der Synchronmaschine eine variable Zwi-
schenkreisspannung UZK,DUT zur Verfügung zu stellen. Der Umrichter der
Synchronmaschine stellt hier das DUT dar. Der gestrichelt umrandete Bereich
in Abb. 5.8 kennzeichnet zudem die Komponenten, welche durch den PHIL-
Prüfstand (vgl. Abb. 5.1) ersetzt werden.
5.3.1 DUT
Die vier Drehstrombrücken des Referenzprüfstands basieren auf IGBT-
Sechspulsbrücken der Firma Semikron vom Typ 513GD122-3DUL [D12].
Diese Halbleitermodule ermöglichen einen maximalen Kollektorstrom von
IC,SkiiP = 500A sowie eine maximale Kollektor-Emitter-Spannung von
UCE,SkiiP = 1200V. Die Taktfrequenz der Halbleiter wird zu 8 kHz gewählt.
Der DUT-Umrichter der PSM wird durch einen hochperformanten, modellprä-
diktiven, trajektorienbasierten Stromregler geregelt [20]. Die Regelung wird
entsprechend der Schaltfrequenz mit einer Abtastrate von TA = 125µs aus-
geführt. Auf eine detailliertere Beschreibung des Versuchsaufbaus sowie der





Strom nom. / max. 169A / 300A
Leistung nom. / max. 57 kW / 97 kW
Drehzahl nom. / max. 4200min−1 / 11000min−1
Drehmoment nom. / max. 130Nm / 220Nm
Trägheitsmoment 0,06 kg ·m2
Polpaarzahl 3
Stator Widerstand typ. 10,5mΩ
Tabelle 5.3: Parameter der verwendeten PSM
in Kap. 6 lediglich auf die für das Verständnis der Messergebnisse notwendigen
Eigenschaften des Reglers eingegangen.
5.3.2 Maschine
Die im Referenzprüfstand verwendete und damit nachzubildende Maschine ist
eine permanentmagneterregte Synchronmaschine mit vergrabenen Magneten
und stark nichtlinearem Magnetkreis der Firma Brusa vom Typ HSM1-6.1712-
CO1 [D13]. Die Flussverkettungskennfelder dieser Maschine wurden in [20]
gemessen und sind in Abb. 3.5 auf Seite 32 abgebildet. Sie werden entspre-
chend für die Parametrierung des Maschinenreglers sowie des PHIL-Prüfstands
verwendet. Die wesentlichen Parameter der Maschine sind in Tab. 5.3 zusam-
mengestellt.
Die PSM ist zudem mit einer Asynchronmaschine vom Typ 2SB3-15.D-50l.44
der Firma Wittur Electric [D14] starr gekoppelt. Die ASM wird drehzahlge-
regelt, um die Drehzahl der Synchronmaschine vorzugeben. Die PSM wird
entsprechend strom- bzw. drehmomentgeregelt betrieben.
5.4 Gesamtaufbau
Der insgesamt zur Verfügung stehende Versuchsaufbau zur Validierung des
PHIL-Prüfstands ist in Abb. 5.9 dargestellt. Der Aufbau bietet die Möglich-
keit den identischen DUT-Umrichter entweder am PHIL-Prüfstand oder an der
realen PSM zu betreiben (vgl. Abb. 5.8). Hierfür müssen lediglich die drei















Abbildung 5.9: Bilder des gesamten Versuchsaufbaus, bestehend aus dem PHIL-
Prüfstand, dem Referenzprüfstand sowie dem Prüfling (DUT).
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schine abgekoppelt und mit dem PHIL-Prüfstand verbunden werden. Durch
den Aufbau können somit sämtliche Einflüsse durch etwaige Unterschiede
der Hard- und Software des DUT auf die Genauigkeit der PHIL-Emulation
ausgeschlossen werden. Die Messergebnisse am PHIL-Prüfstand sind damit
absolut vergleichbar mit den Messergebnissen der realen Maschine. Unter-
schiede in den Messergebnissen können dadurch direkt auf Emulationsfehler
des PHIL-Prüfstands zurückgeführt werden. Der Versuchsaufbau erlaubt so-
mit eine umfassende Untersuchung und Bewertung der PHIL-Emulation einer




In den folgenden Untersuchungen wird der aufgebaute PHIL-Prüfstand sorgfäl-
tig analysiert, um eine repräsentative Aussage über die Güte der Maschinenemu-
lation zu erhalten. Die Genauigkeit und Reproduzierbarkeit der Messergebnisse
an einem PHIL-Prüfstand ist für den späteren Einsatz in der Entwicklung elek-
trischer Antriebssysteme von zentraler Bedeutung.
Aus diesem Grund werden hier vielfältige, systematische und vergleichende
Messungen zwischen dem PHIL-Prüfstand sowie der realen Maschine durchge-
führt. Anhand der Ergebnisse kann schließlich die Qualität der Maschinenemu-
lation bewertet werden. Der hierfür verwendete Versuchsaufbau ist in Abb. 6.1
schematisch dargestellt. Für sämtliche Messungen wird der DUT-Umrichter
ohne Anpassungen der Soft- oder Hardware entweder am PHIL-Prüfstand oder
an der realen Maschine des Referenzprüfstands betrieben (vgl. Kap. 5.4).
Im Folgenden werden zunächst stationäre Messungen durchgeführt und die
Genauigkeit der PHIL-Emulation bis auf die Ebene der taktfrequenten Strom-
rippel untersucht. Im Anschluss werden Stromsprünge an der dynamischen
Systemgrenze der Maschine aufgezeichnet, um die Maschinenemulation auch
für transiente Vorgänge in der Maschine zu bewerten. Um Einflüsse durch Mess-
fehler und Ungenauigkeiten des DUT-Umrichters zu minimieren, werden diese
Messungen mehrfach durchgeführt und statistisch ausgewertet. Darüber hinaus
werden die Grenzen des aktuell aufgebauten PHIL-Prüfstands aufgezeigt. Abge-
schlossen wird die Validierung durch die Nachbildung von Fehlerfällen, welche
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Abbildung 6.1: Schematische Darstellung des Versuchsaufbaus zur Validierung des
PHIL-Prüfstands.
einem konventionellen Motorprüfstand in der Entwicklung von elektrischen An-
triebssystemen nachgewiesen werden.
6.1 Stationärer Betrieb
Um die Qualität des aufgebauten PHIL-Prüfstands im quasistationären Betrieb
zu bewerten, wird der DUT-Umrichter bei einer Zwischenkreisspannung von
UZK,DUT = 300V zunächst am PHIL-Prüfstand und anschließend an der realen
PSM aus Kap. 5.3.2 betrieben. Da die hier verwendeten Flussverkettungskenn-
felder bei einer Drehzahl von n = 1000min−1 gemessen sind (vgl. Kap. 3.2.1),
wird die Drehzahl des emulierten Motors ebenfalls auf n = 1000min−1 einge-
stellt. Die Drehzahl der PSMwird entsprechend über die gekoppelte Asynchron-
maschine auf n = 1000min−1 eingeregelt. Die Zwischenkreisspannung des
PHIL-Prüfstand beträgt während der Messungen UDC = 650V. Darüber hinaus
wird für die stationäre Validierung die kombinierte Sortierung in Verbindung mit
dem Split-Carrier basierten Modulationsverfahren verwendet (vgl. Kap. 4.3.4).
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 n / γ Spannungs-
begrenzung
Abbildung 6.2: Schematischer Aufbau der DUT-Stromregelung aus [20].
berechneten Werte der Gegenspannung uG,x zunächst über eine Modulati-
onsperiode TEMC des MMPMC gemittelt, bevor sie dem Modulator zugeführt
werden. Anschließend werden automatisiert durch eine Messroutine 76 gleich-
verteilte Punkte in der Stromebene im Bereich von |i∗dq| ≤ 200A eingestellt.
Aufgrund der Auslegung des MMPMC konnte der Maximalstrom der Ma-
schine von |idq,PSM,max| = 425A leider nicht erreicht werden. Trotzdem erlaubt
dieser Arbeitsbereich bereits eine zuverlässige Validierung. Die Kennfelder
der differentiellen Induktivitäten aus Abb. 3.6 auf Seite 34 zeigen, dass die
Maschine neben der magnetischen Anisotropie bereits in diesem Bereich ein
starkes Sättigungsverhalten aufweist. Zur Veranschaulichung des Verhaltens
sind die Induktivitäten Ldd sowie Lqq für einige Betriebspunkte in Tab. 6.1
eingetragen. Die Induktivitätsunterschiede zwischen Ldd und Lqq zeigen bei un-
bestromter Maschine die starke Anisotropie des Rotors. Darüber hinaus weist
insbesondere die Induktivität Lqq ein starkes Sättigungsverhalten auf. Diese Pa-
rameterunterschiede illustrieren zudem, welche Induktivitätsunterschiede der
PHIL-Prüfstand nachbilden muss, da die Induktivität des Kopplungsnetzwerks
konstant LK = 1mH beträgt.
Stationäre Messungen ohne I-Anteil
Zum Einregeln der Sollströme wird am DUT der modellprädiktive, trajektori-
enbasierte Stromregler aus [20] verwendet (vgl. Kap. 5.3.1). Abb. 6.2 zeigt ein
vereinfachtes Blockschaltbild des Stromreglers. Dieser besteht im Wesentlichen
aus einem Trajektorienregler zur hochdynamischen und präzisen Regelung dy-
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Aus diesem Grund werden die mit der Modellfrequenz von TModell = 1,5MHz
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d-Induktivität Wert q-Induktivität Wert
Ldd(0A, 0A) 410 µH Lqq(0A, 0A) 2100 µH
Ldd(−100A, 0A) 291 µH Lqq(0A, 100A) 352 µH
Ldd(−200A, 0A) 240 µH Lqq(0A, 200A) 180 µH
eine etwaige verbleibende Regelabweichung im stationären Betrieb vollständig
auszuregeln [20]. Analog zu Kap. 3.4 wird der I-Anteil des Reglers zunächst
deaktiviert (S1 geöffnet), sodass etwaige Modellfehler am PHIL-Prüfstand nicht
kompensiert werden.
Dadurch verfügt der Regler über ein reines Proportionalverhalten und berechnet
die Ausgangsspannungssollwerte ausschließlich in Abhängigkeit der gemesse-
nen Ströme und des Winkels. Anschließend werden die Abweichungen der vom
DUT-Umrichter abgetasteten Werte εdq,PHIL zwischen PHIL-Prüfstand und rea-
ler Maschine berechnet [E5]:
εdq,PHIL = idq,PHIL− idq,PSM (6.1)
Abb. 6.3 (a) zeigt die berechneten Abweichungen der d-Ströme εd,PHIL, wo-
hingegen Abb. 6.3 (b) die Abweichung der q-Ströme εq,PHIL beinhaltet. Die
angefahrenen Messpunkte sind durch schwarze Kreuze gekennzeichnet. Der
Rest des Kennfelds wird anhand dieser Messwerte interpoliert. Um etwaige
Messfehler zu minimieren, entspricht ein Messpunkt idq jeweils dem Mittel-
wert der gemessenen Ströme über 1000 Abtastschritte TA des DUT-Umrichters.
Wie den Diagrammen zu entnehmen ist, liegt die stationäre Abweichung der
Ströme εdq,PHIL über die gesamte Stromebene bei maximal sechs Ampere.
Dies entspricht einem maximalen Emulationsfehler von 3%, bezogen auf den
maximal eingestellten Strom. Da der DUT-Umrichter bei beiden Messungen
identisch ist, kann dieser als Ursache für die verbleibenden Abweichungen
ausgeschlossen werden. Vielmehr sind diese Abweichung auf Ungenauigkei-
ten des Maschinenmodells und der Parametrierung, der Messwerterfassung des
PHIL-Prüfstands sowie Totzeiten und Ungenauigkeiten bei der Erzeugung der
Gegenspannung zurückzuführen. Außerdem sind die Kopplungsinduktivitäten
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namischer Übergangsvorgänge sowie einem rotorwinkelabhängigen I-Anteil um
Tabelle 6.1: Gegenüberstellung der Induktivitäten Ldd(id,iq) sowie Lqq(id,iq) für einige
beispielhafte Betriebspunkte. Die Werte zeigen starke Abhängigkeiten vom






























(b) Fehler εq,PHIL der q-Ströme
Abbildung 6.3: Stationäre Fehler εdq,PHIL zwischen den d- und q-Strömen am PHIL-
Prüfstand im Vergleich zur realen Maschine bei deaktiviertem Integral-
Anteil [E5].
der PHIL-Prüfstand das Maschinenverhalten unter Berücksichtigung von Sätti-
gung, Kreuzverkopplung und magnetischer Anisotropie sehr präzise nachbildet.
Stationäre Messungen mit I-Anteil
Im Folgenden wird das Kennfeld ein zweites Mal gemessen. Dabei ist jedoch im
Gegensatz zur ersten Messung der I-Anteil des Reglers aktiviert (S1 in Abb. 6.2
geschlossen). Durch den Einsatz des I-Anteils werden die Reglerausgangsspan-
nungen uDUT,dq neben den aktuellenMaschinenströmen und demWinkel auch in
Abhängigkeit des im I-Anteil gespeicherten Spannungsfehlers berechnet. Eine
Messung mit aktiviertem I-Anteil ist dabei wichtig, um sicherzustellen, dass
die Verwendung des I-Anteils weder die Stabilität des PHIL-Prüfstands noch
die Stabilität des DUT-Reglers beeinflusst und der DUT-Umrichter unabhängig
vom verwendeten Regelverfahren stabil am PHIL-Prüfstand betrieben werden
kann.
Der eingesetzte I-Anteil ist so aufgebaut, dass er die periodisch auftretenden
Fehlspannungen des Umrichters und der Maschine in Abhängigkeit des elek-
trischen Winkels γ identifiziert und in der nächsten Periode vorsteuert [20].
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nur näherungsweise linear und identisch, weshalb diese ebenfalls das Emulati-






























(b) Fehler εq,PHIL der q-Ströme
Abbildung 6.4: Stationäre Fehler εdq,PHIL zwischen den d- und q-Strömen am PHIL-
Prüfstand im Vergleich zur realen Maschine bei aktiviertem Integral-
Anteil.
elektrische Perioden durchgeführt, um die Maschinenströme absolut präzise und
stationäre genau einzuprägen. Die transformierten Strömen idq können dadurch
konstant und ohne Oberschwingungen aufgrund der Maschine (bspw. nicht si-
nusförmige Gegenspannung) oder des Umrichters (bspw. Nichtlinearitäten im
Stromnulldurchgang) eingeregelt werden. Der Regler gehört daher in Verbin-
dung mit dem I-Anteil zur Familie der Repetitive Controller [20].
Die Ergebnisse dieser Messung sind in Abb. 6.4 aufgetragen. Wie erwartet kom-
pensiert der I-Anteil die verbleibenden Regelabweichungen der d- und q-Ströme
und stellt diese präzise ein. Da die Ströme in diesem Fall sowohl an der realen
Maschine als auch am PHIL-Prüfstand stationär genau eingeprägt werden, ver-
schwinden die berechneten Differenzen der Ströme εdq,PHIL. Um die Qualität
der Maschinenemulation in diesem Fall zu bewerten, muss daher der Inhalt des
I-Anteils zusätzlich ausgewertet werden. Andernfalls lässt die Verwendung ei-
nes Reglers mit I-Anteil nur sehr eingeschränkte Rückschlüsse auf die Qualität
der Maschinenemulation zu.
Auswertung der identifizierten Fehlspannungen
Aus diesem Grund werden nachfolgend die vom winkelabhängigen I-Anteil
identifizierten periodischen Fehlspannungen betrachtet, um weitere Aussagen
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Abbildung 6.5: Durch den I-Anteil des DUT-Reglers identifizierte, winkelabhängige
Fehlspannungen des PHIL-Prüfstands sowie der realen PSM.
über die Genauigkeit des PHIL-Prüfstands zu treffen. Abb. 6.5 zeigt beispiel-
haft den Verlauf der identifizierten Fehlspannungen ∆udq,PHIL,PSM(γ) über eine
elektrische Periode der Ausgangsspannung. Die Maschine befindet sich dabei
in dem mit einem großen Kreuz gekennzeichnet Betriebspunkt in Abb. 6.4.
Um einen stationär genauen Betrieb des DUT am PHIL-Prüfstand sowie an der
realen Maschine sicherzustellen, müssen diese Fehlspannungen der Regleraus-




Die während des Betriebs an der realen Maschine im I-Anteil gespeicherten
Spannungen ∆udq,PSM(γ) enthalten daher die Information über Fehlspannungen
bei der Erzeugung der Ausgangsspannung des DUT aufgrund der Nichtlinearität
des DUT-Umrichters sowie der Fehlspannungen der Reglerausgangsspannung
aufgrund von Fehlern in der Modellbildung der Maschine [20]. Die einzelnen
Anteile können jedoch nicht entsprechend ihrer Ursache aufgeteilt werden. Da
allerdings der Betriebspunkt des DUT am PHIL-Prüfstand sowie an der rea-
len Maschine identisch ist, kann davon ausgegangen werden, dass die durch
den Umrichter bedingten Fehlspannungen am PHIL-Prüfstand und an der rea-
len Maschine identisch sind. Die Unterschiede der in Abb. 6.5 aufgetragenen
Fehlspannungen können damit nur durch ein leicht unterschiedliches Stre-
ckenverhalten des PHIL-Prüfstands im Vergleich zur realen Maschine erklärt
werden. Wie in Kap. 3 bereits erwähnt, werden beispielsweise winkelabhängige
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Oberwellen, Eisenverluste oder Temperaturabhängigkeiten des Permanentma-
gnetflusses sowie des ohmschenWiderstands bei der Modellbildung vernachläs-
sigt. Daher werden diese Effekte auch nicht nachgebildet. Des Weiteren sind die
Kopplungsinduktivitäten LK ebenfalls nur näherungsweise linear und identisch.
Geringfügige Abweichungen und Nichtlinearitäten der Drosseln sind grundsätz-
lich unvermeidbar. Darüber hinaus besitzt der MMPMC selbst ein nichtlineares
Übertragungsverhalten. Dadurch variiert die erzeugte Ausgangsspannung des
MMPMC uEMC0,x von der berechneten Gegenspannung uG,x. Ursachen hier-
für sind die Totzeit der Ausgangsspannungserzeugung, Vorwärtsspannungen,
Verriegelungszeiten, Zero-Current Clamping, Alterung, Signallaufzeiten oder
Schaltverzögerungszeiten der IGBTs sowie der verbleibende Spannungsabfall
an den Streuinduktivitäten der flusskompensierten Drosseln. Alle diese Effekte
beeinflussen damit die Genauigkeit der PHIL-Emulation und führen dazu, dass
der DUT-Umrichter verglichen mit der realen Maschine am PHIL-Prüfstand un-
terschiedliche Ausgangsspannungen anlegen muss, um die Sollströme stationär
genau einzuprägen.
Resultierend liegen die Unterschiede in diesem Betriebspunkt jedoch betrags-
mäßig bei weniger als 6V, was circa einem Prozent der Zwischenkreisspannung
des MMPMC entspricht.
Einfluss des P-Reglers
Neben dem eigentlichen Maschinenmodell beinhaltet das Signalverarbeitungs-
system des PHIL-Prüfstands einen zusätzlichen P-Regler, der die Differenzen
zwischen den berechneten Strömen im Maschinenmodell idq,Modell und den
tatsächlich im Kopplungsnetzwerk fließenden Strömen idq,PHIL ausregelt (vgl.
Abb. 2.6 auf Seite 22).
Abb. 6.6 (a) zeigt den Verlauf der Ströme im Maschinenmodell sowie im Kopp-
lungsnetzwerk ohne diesen zusätzlichen Regler. Der PHIL-Prüfstand wird dabei
im stationären Betrieb mit einem Drehmoment von 50Nm betrieben. Das Dia-
gramm zeigt sehr deutlich, dass die Ströme stark voneinander abweichen. Die
Ursachen für diese Differenzen sind erneut die im vorigen Abschnitt beschrie-
benen Ungenauigkeiten und Totzeiten der Gegenspannungserzeugung. Diese
Ungenauigkeiten führen zu einem verfälschten Stromverlauf im Kopplungsnetz-
werk.
Des Weiteren wird die Gegenspannung anhand der Modellströme berechnet
(vgl. (3.31) und (3.32)). Unterscheiden sich dieModellströme und die Ströme im
Kopplungsnetzwerk, wird daher zusätzlich die Gegenspannung falsch berech-


























(b) Vergleich der d- und q-Ströme mit P-Regler
Abbildung 6.6: Einfluss des P-Reglers auf die d- und q-Ströme am PHIL-Prüfstand sowie
im Maschinenmodell im stationären Betrieb.
Streckenverhalten wird zudem durch den Stromregler des DUT verstärkt. Da die
Systemantwort des PHIL-Prüfstands nicht mit der vom DUT-Regler erwarteten
Reaktion übereinstimmt, verändert der DUT-Regler seine Ausgangsspannungen
u∗dq, um den geforderten Sollwert dennoch einzustellen. Die vom DUT ver-
änderten Ausgangsspannungen werden wiederum an den Maschinenemulator
angelegt und schließlich als Eingangsgröße für das Maschinenmodell verwen-
det. Im Ergebnis führt dies zu einer Verstärkung des Fehlers und damit zu einem
Schwingen der berechneten als auch der real fließenden Ströme im Kopplungs-
netzwerk.
Demgegenüber ist in Abb. 6.6 (b) zu erkennen, dass die realen Ströme und die

























Abbildung 6.7: Zeitverlauf eines Phasenstroms am PHIL-Prüfstand (Magenta) sowie an
der realen Maschine (Orange). Der Zeitverlauf der durch den MMPMC
erzeugten Gegenspannung dieser Phase (Grün) ist ebenfalls eingezeich-
net [E4].
Streckenverhalten des PHIL-Prüfstands dem Verhalten der realen Maschine an
und führt daher zu einer Verringerung des Fehlers. Dadurch kann der DUT-
Umrichter die geforderten Ströme stabil einstellen.
Zeitverläufe der Phasenströme
Nachdem für die Bewertung der stationären Qualität des PHIL-Prüfstands bisher
lediglich die abgetasteten Stromverläufe des DUT verwendet wurden, wer-
den im Folgenden die Zeitverläufe der Maschinenströme ebenfalls untersucht.
Abb. 6.7 zeigt den Zeitverlauf des Phasenstroms iS1,PSM der Maschine sowie
iK1,PHIL des PHIL-Prüfstands bei einem Sollstrom von i∗q = 100A. Die einge-
stellte Drehzahl sowie die Zwischenkreisspannungen sind dabei nach wie vor
unverändert. Die Phasenströme sind identisch getriggert und ohne weitere Ska-
lierung oder Anpassung in das Diagramm eingetragen [E4]. Des Weiteren zeigt
das Diagramm die zugehörige Ausgangsspannung des MMPMC uEMC0,1 sowie
den Zeitbereich einer Modulationsperiode des DUT-Umrichters. Wie zu erken-
nen ist, sind selbst die Zeitverläufe der Phasenströme am PHIL-Prüfstands fast
identisch zur realen Maschine.
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6.2 Dynamische Untersuchungen
Der Verlauf der Gegenspannung uEMC0,1 zeigt zudem den erwarteten Verlauf
und ändert sich sehr stark in Abhängigkeit des Schaltzustands des DUT-
Umrichters, um den taktfrequenten Stromrippel der Maschine im Kopplungs-
netzwerk nachzubilden. Aufgrund der Totzeiten der Gegenspannungserzeugung
zeigen die Zeitverläufe der Ströme zu den Umschaltzeitpunkten des DUT in den
Spitzen des Stromrippels leichte Unterschiede (vgl. Kap. 5.1.2). Dies ist jedoch
in der Regel kein Problem, da es für den Betrieb des DUT prinzipiell ausreicht,
wenn die Zeitverläufe des PHIL-Prüfstand zum Abtastzeitpunkt des DUT den
Werten der realen Maschine entsprechen. Diese Abtastzeitpunkte liegen in der
Regel am Ende der Modulationsperiode bzw. in der Mitte der Freilaufzustände.
Wie in Abb. 6.7 zu erkennen ist, sind die Stromverläufe zu diesen Zeitpunkten
nahezu identisch.
6.2 Dynamische Untersuchungen
Neben der stationär korrekten Emulation muss ein PHIL-Prüfstand die Ma-
schine auch dynamisch korrekt nachbilden. Dementsprechend wird im folgen-
den Abschnitt das Verhalten des PHIL-Prüfstands bei dynamischen Strom- und
Drehmomentsprüngen an der physikalischen Systemgrenze untersucht.
Auswertung des dynamischen Verhaltens in der q-Achse
Zu Beginn wird ein Sollwertsprung des q-Stroms i∗q von −100A auf 100A bei
einem Rotorwinkel von γ = pi durchgeführt.
Abb. 6.8 (a) zeigt den Zeitverlauf der vom DUT abgetasteten Ströme während
des q-Stromsprungs an der realen Maschine. In Abb. 6.8 (b) ist der gleiche
Sprung am PHIL-Prüfstand dargestellt. Zur besseren Bewertung der Genauig-
keit des PHIL-Systems wird der I-Anteil (S1 in Abb. 6.2) bei dieser Messung
erneut deaktiviert. Da der DUT-Umrichter jedoch während des Sprungs an der
Spannungs-/Aussteuergrenze betrieben wird, hätte der I-Anteil ohnehin kaum
Eingriffsmöglichkeiten.
Wie in Abb. 6.8 zu erkennen ist, sehen die Stromverläufe auf den ersten Blick
nahezu identisch aus. Da sich die Stromsprünge bei mehrfacher Ausführung so-
wohl am PHIL-Prüfstand als auch an der realen Maschine leicht unterscheiden,
werden zur Beurteilung der transienten Genauigkeit die Ergebnisse von insge-


























(b) Zeitverlauf der Ströme am PHIL-Prüfstand
Abbildung 6.8: Vergleich der Zeitverläufe eines q-Stromsprungs zwischen PHIL-
Prüfstand und realer Maschine [E4].
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den Ergebnissen der 50 q-Stromsprünge für jeden Abtastwert die Erwartungs-



























































(c) Abweichungen der Erwartungswerte der d- und q-Ströme zwischen PHIL-Prüfstand
und realer Maschine
Abbildung 6.9: Statistische Auswertung und Vergleich der transienten Zeitverläufe von
50 q-Stromsprüngen zwischen PHIL-Prüfstand und realer Maschine.
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Die Erwartungswerte µidq,PHIL,PSM der Stromverläufe am PHIL-Prüfstand und
an der realen Maschine sind in Abb. 6.9 (a) vergrößert eingetragen. Darüber
hinaus sind die Standardabweichungen σidq,PHIL,PSM für jeden einzelnen Ab-
tastwert in Abb. 6.9 (b) aufgetragen. Wie anhand des Diagramms zu erkennen
ist, sind die Standardabweichungen der Ströme an der Maschine wie auch am
PHIL-Prüfstand bis auf wenige hundert Milliampere identisch. Die Messergeb-
nisse am PHIL-Prüfstand sind damit genauso reproduzierbar wie an der realen
Maschine. Des Weiteren zeigt Abb. 6.9 (c) die Differenzen der Erwartungswerte
der 50 q-Stromsprünge εµ,dq. Wie anhand der Verläufe zu erkennen ist, bildet der
PHIL-Prüfstand dynamische Stromsprünge an der physikalischen Systemgrenze
der Maschine sehr präzise nach. Die maximale Abweichung der Erwartungs-
werte während des Sprungs beträgt 13A. Bezogen auf die gesamte Sprunghöhe
entspricht dies einer Abweichung von lediglich 6,5%. In Abb. 6.9 (a) ist zudem
sehr deutlich zu erkennen, dass der q-Strom aufgrund von Sättigung nichtlinear
ansteigt. Zudem zeigt der Verlauf des d-Stroms während des q-Stromsprungs
eine Änderung aufgrund von Kreuzverkopplungseffekten in der Maschine. Dar-
aus folgt, dass diese beiden Effekte auch bei dynamischen Vorgängen am
PHIL-Prüfstand präzise nachgebildet werden.
Auswertung des dynamischen Verhaltens in der d-Achse
Neben den q-Stromsprüngen werden zudem 50 Sprünge des d-Stroms i∗d von
−100A auf 100A bei γ = pi statistisch ausgewertet. Abb. 6.10 (a) zeigt den ver-
größerten Vergleich zwischen den Erwartungswerten der d- und q-Ströme der
realen Maschine und dem PHIL-Prüfstand. Es ist sehr deutlich zu erkennen,
dass die Dynamik der Stromregelung in der d-Achse aufgrund der kleineren d-
Induktivität höher ist als die Dynamik der Stromregelung in der q-Achse (vgl.
Abb. 6.9). Die Standardabweichungen der abgetasteten Werte werden darüber
hinaus ebenfalls für den d-Stromsprung berechnet und in Abb. 6.9 (b) eingetra-
gen. Dem Diagramm kann erneut entnommen werden, dass der PHIL-Prüfstand
die Maschine auch in der d-Achse präzise nachbildet. Die Differenzen der Er-
wartungswerte aus Abb. 6.10 (c) zeigen, dass die dynamische Nachbildung eines
d-Stromsprungs mit einer ähnlichen Genauigkeit wie ein q-Sprung möglich ist.
Die Abweichungen in der d-Achse betragen maximal 15A, was ca. 7,5% der
gesamt Sprunghöhe entspricht. Der PHIL-Prüfstand erlaubt dementsprechend
neben der Nachbildung von Sättigung und Kreuzverkopplungseffekten eben-
falls die Nachbildung der magnetischen Anisotropie der Maschine. In Abb. 6.9
sowie Abb. 6.10 fällt jedoch auf, dass die Abweichungen zwischen den gemes-










































(c) Abweichungen der Erwartungswerte der d- und q-Ströme zwischen PHIL-Prüfstand
und realer Maschine
Abbildung 6.10: Statistische Auswertung und Vergleich der transienten Zeitverläufe von
50 d-Stromsprüngen zwischen PHIL-Prüfstand und realer Maschine.
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Fall die Abweichungen im stationären Betrieb übersteigen. Die Ursache hierfür
sind erneut die bereits genannten Ungenauigkeiten der Modellberechnung sowie
der Gegenspannungserzeugung. Diese wirken sich dynamisch stärker aus, da
sich hier kleinste Abweichungen zwischen realer Maschine und PHIL-Prüfstand
über eine Vielzahl von Modellberechnungsschritten TModell summieren.
Bewertung der direkten Selbst-Modulation
In den bisher gezeigten Messungen wurde der PHIL-Prüfstand ausschließlich
unter Verwendung der kombinierten Sortierung sowie dem Split-Carrier Modu-
lator aus Kap. 4.3.4 betrieben. Um den Einfluss der direkten Selbst-Modulation
auf die Maschinenemulation zu untersuchen, kommt diese im Folgenden am
MMPMC zum Einsatz. Anschließend wird der bereits gezeigte d-Stromsprung
von −100A auf 100A am PHIL-Prüfstand wiederholt und mit dem Ver-
lauf der realen Maschine verglichen. Die Ergebnisse dieses Vergleichs sind
in Abb. 6.11 dargestellt. Abb. 6.11 (a) zeigt, dass der d-Strom bei direkter
Selbst-Modulation von einer deutlichen Schwingung überlagert ist und bereits
vor dem Sprung um den stationären Sollwert oszilliert. Der vergrößerte Ver-
gleich der Stromverläufe während des Sprungs aus Abb. 6.11 (b) sowie die
berechneten Abweichungen gegenüber der realen Maschine in Abb. 6.11 (c)
bestätigen die reduzierte Emulationsgenauigkeit beim Einsatz der DSM. Die
Ursache für diese Schwingung ist dabei die reduzierte Modulationsfrequenz
der direkten Selbst-Modulation von ca. 60 kHz im Vergleich zur Modulations-
frequenz des Split-Carrier basierten Modulationsverfahrens von 120 kHz (vgl.
Kap. 4.5). Da die zu emulierende Induktivität der d-Achse deutlich geringer
ist als die Induktivität des Kopplungsnetzwerks LK, muss die Gegenspannung
in der d-Achse in Abhängigkeit des Schaltzustands des DUT über einen wei-
ten Bereich verstellt werden. Durch die reduzierte Modulationsfrequenz und die
damit verbundene höhere Totzeit der DSM kommt es zu größeren Abweichun-
gen der Ströme als bei der Split-Carrier basierten Modulation (vgl. Kap. 5.1.2).
Die negativen Auswirkungen dieser Totzeiten überwiegen dabei die Vorteile
der präzisen Realisierung der Spannungszeitfläche. Um die Vorteile der direk-
ten Selbst-Modulation nutzen zu können, ist daher eine noch leistungsfähigere
Messwerterfassung notwendig. Darüber hinaus zeigt diese Messung, dass eine
ausreichend hohe Modulationsfrequenz des Emulationsumrichters unerlässlich
für eine präzise Maschinenemulation ist. Für die hier durchgeführte Validierung









































(c) Abweichungen der d- und q-Ströme während des Sprungs
Abbildung 6.11: Vergleich der Zeitverläufe eines d-Stromsprungs zwischen PHIL-




Um die Validierung des dynamischen Betriebsverhaltens des PHIL-Prüfstands
abzuschließen, wird im Folgenden das Verhalten bei Drehmomentsollwertsprün-
gen nachgebildet [E5]. Dies ist für eine belastbare Validierung besonders
wichtig, da das eigentliche Ziel einer Maschinenregelung das Einstellen ei-
nes vorgegebenen Wellenmoments ist. Das Drehmoment der PSM kann dabei
sowohl durch die d-Komponente als auch die q-Komponente des Stroms be-
einflusst werden [17]. Entsprechend gibt es bei dieser Maschine eine Vielzahl
möglicher Kombinationen des d- und q-Stroms, um ein gewünschtes Sollmo-
ment einzustellen. Um den Wirkungsgrad zu maximieren, wird in der Regel
für die Sollwerte die sogenannte maximales Moment pro Ampere (MMPA)-
Kennlinie verwendet [19]. Darüber hinaus erlaubt die Maschine aufgrund der
unterschiedlichen Induktivitäten in der d-Achse eine deutlich schnellere Strom-
änderung als in der q-Achse (vgl. Abb. 6.9 und Abb. 6.10).
Hochperformante Stromregler, wie der hier verwendete modellprädiktive Tra-
jektorienregler, können diese Eigenschaften nutzen, um damit beispielsweise
einen Drehmomentsollwert unter Verwendung verschiedener Stromtrajektorien
hochdynamisch und präzise an der physikalischen Systemgrenze der Maschine
einzuregeln [20]. Die Planung dieser optimierten Übergangstrajektorien erfor-
dert ein sehr genaues Modell der Maschine. Aus diesem Grund lassen diese
Messungen im Umkehrschluss eine besonders gute Bewertung der Maschi-
nenemulation zu, da ein PHIL-Prüfstand die Maschine entsprechend präzise
nachbilden muss, damit ein solches Regelverfahren funktioniert. Nachfolgend
werden Drehmomentsprünge von M∗ = 0Nm auf 100Nm bei einem Ro-
torpositionswinkel von γ = pi gezeigt [E5]. Die Drehmomentsprünge werden
dabei für drei verschiedene dynamische Übergangstrajektorien durchgeführt
[20]. Aufgrund der geringen Standardabweichungen der Ergebnisse der d- und
q-Stromsprünge (vgl. Abb. 6.9 (b) sowie Abb. 6.10 (b)) werden hier lediglich
die Ergebnisse einzelner Sprünge verglichen. Der I-Anteil des DUT-Reglers
bleibt weiterhin deaktiviert. Die Randbedingungen der Messungen sind eben-
falls identisch zu den vorhergehenden Messungen. Die Maschine wird erneut
bei einer Drehzahl von n= 1000min−1 betrieben, der DUT-Umrichter bei einer
Zwischenkreisspannung vonUZK,DUT = 300V. Die Zwischenkreisspannung des
MMPMC beträgt weiterhin UDC = 650V. Aufgrund der Ergebnisse im vorigen
Teilkapitel wird zudem wieder auf die kombinierte Sortierung in Verbindung
mit dem Split-Carrier Modulator zurückgegriffen.
Abb. 6.12 (a) zeigt den Verlauf der Ströme für eine Stromgerade (SGE) als Über-































































































(f) Zeitverlauf id, iq der SDA
Abbildung 6.12: Stromverläufe am PHIL-Prüfstand sowie der realen PSM für verschie-
dene dynamische Übergangstrajektorien bei einem Sollwertsprung des
Drehmoments von 0Nm auf 100Nm [E5].
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in der Stromebene ist in Abb. 6.12 (a) sowohl für den PHIL-Prüfstand als auch
die reale Maschine deutlich zu erkennen. Die Zeitverläufe der d- und q-Ströme
sind zudem in Abb. 6.12 (b) aufgetragen. Abb. 6.12 (c) zeigt die Stromverläufe
in der Stromebene für die Trajektorie mit der kürzesten Zeit bis zum Erreichen
des neuen Sollwerts (KZS). Der Verlauf der Übergangstrajektorien wie auch die
Zeitverläufe der Ströme in Abb. 6.12 (d) sind auch hier wieder nahezu identisch.
Abb. 6.12 (e) zeigt schließlich die Trajektorie, welche am schnellsten das Soll-
drehmoment einstellt (SDA), weshalb der Strom hier zunächst so schnell wie
möglich in Richtung der Hyperbel konstantenMoments [19] aufgebaut wird und
schließlich entlang dieser Hyperbel auf den finalen MMPA-Punkt des Sollwerts
von 100Nm zuläuft [20].
Zur besseren Bewertung der Genauigkeit des PHIL-Prüfstands werden auch hier
wieder die Differenzen der abgetasteten Ströme berechnet. Eine Gegenüberstel-
lung der Abweichungen εdq der Ströme für die drei verschiedenen Übergangstra-
jektorien ist in Abb. 6.13 aufgetragen. Wie zu erkennen ist, sind die Abwei-
chungen der q-Ströme zwischen realer Maschine und PHIL-Prüfstand nahezu
unabhängig von der verwendeten Übergangstrajektorie. Die Differenzen sind
zudem ähnlich wie bei den im vorigen Abschnitt gezeigten q-Stromsprüngen
und somit kleiner als 10A. Demgegenüber unterscheiden sich die Differen-
zen der Ströme in der d-Achse in Abhängigkeit der Übergangstrajektorie zum
Teil sehr deutlich. Die Ursache hierfür ist die begrenzte Ausgangsspannung des
MMPMC. Da die hier verwendete Kopplungsinduktivität von LK = 1mH deut-
lich größer ist als die zu emulierenden d-Maschineninduktivitäten (vgl. Tab 6.1),
wird eine betragsmäßig größere Gegenspannung als die Klemmenspannung der
Maschine benötigt, um die korrekten Stromverläufe nachzubilden. Erreicht der
Emulationsumrichter seine Ausgangsspannungsgrenze, kann das gewünschte
Verhalten nicht mehr nachgebildet werden und die Nachbildungsgenauigkeit
sinkt. Aufgrund der geringeren d-Induktivität erreicht der MMPMC hier deut-
lich früher die Spannungsgrenze, weshalb die Abbildungsgenauigkeit schlechter
ist. Ob bzw. wie stark die Spannungsgrenze die Emulation verfälscht, hängt zu-
dem von der gewählten Trajektorie ab. Je nach Trajektorie unterscheiden sich
die zu emulierenden d- und q-Induktivitäten aufgrund der unterschiedlich star-
ken Sättigung in den einzelnen Betriebspunkten. Wie bereits erwähnt, kann
dieses Problem nur durch eine höhere Zwischenkreisspannung oder alternativ
durch eine geringere Kopplungsinduktivität LK gelöst werden. Da die Zwi-
schenkreisspannung des PHIL-Prüfstands nicht beliebig erhöht werden kann,
wird die Kopplungsinduktivität im Folgenden auf LK = 500µH reduziert und
die drei Drehmomentsprünge werden noch einmal durchgeführt. Die Differen-






































(c) Differenzen εdq bei SDA
Abbildung 6.13: Berechnete Differenzen εdq der Ströme am PHIL-Prüfstand sowie an
der realen Maschine für die drei verschiedenen dynamischen Über-
gangstrajektorien bei einer Kopplungsinduktivität von LK = 1mH.
reduzierter Kopplungsinduktivität sind in Abb. 6.14 aufgetragen. Die prinzipbe-
dingten Fehlspannungszeitflächen des MMPMC führen in diesem Fall zu einer
größeren Stromänderung im Kopplungsnetzwerk (vgl. Abb. 5.4 auf Seite 90).
Dadurch wird die stationäre Abbildungsgenauigkeit des PHIL-Prüfstands redu-
ziert. Durch einen Vergleich der Stromverläufe zwischen t =−1ms bis t = 0ms
vor dem Drehmomentsprung von Abb. 6.14 und Abb. 6.13 ist dieser Effekt deut-
lich zu erkennen. Demgegenüber wird jedoch die Spannungsgrenze während des
Sprungs nicht mehr erreicht. Dadurch können die dynamischen Abweichungen
für die SDA sowie die SGE-Trajektorie reduziert werden. Aufgrund des grö-






































(c) Differenzen εdq bei SDA
Abbildung 6.14: Berechnete Differenzen εdq der Ströme am PHIL-Prüfstand sowie an
der realen Maschine für die drei verschiedenen dynamischen Über-
gangstrajektorien bei einer Kopplungsinduktivität von LK = 500µH.
Differenz der Ströme bei KZS jedoch sogar an. Da die Spannungsgrenze jetzt
nicht mehr erreicht wird, sind in diesem Fall die maximalen Differenzen zwi-
schen realer Maschine und PHIL-Prüfstand für alle drei Trajektorien in etwa
gleich.
6.3 Nachbildung von Fehlerfällen
Neben dem regulären Betrieb des DUT-Umrichters erlauben Power Hardware-
in-the-Loop Prüfstände zusätzlich die Nachbildung von beliebigen elektrischen
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und mechanischen Fehlerfällen. Zur Veranschaulichung der Möglichkeiten ei-
nes PHIL-Prüfstands werden im Folgenden einige Fehlerfälle emuliert. Dabei
wird zunächst das Verhalten des DUT-Stromreglers im Fall eines mechani-
schen Fehlers der Maschine untersucht und anschließend die Reaktion des
PHIL-Prüfstands für einen elektrischen Fehler bewertet. Aufgrund der besseren
stationären Emulationsgenauigkeit werden diese Messungen bei einer Kopp-
lungsinduktivität von LK = 1mH durchgeführt. Die Zwischenkreisspannungen
betragen weiterhin unverändertUZK,DUT = 300V sowieUDC = 650V.
Mechanische Fehlerfälle
Die Emulation von Fehlerfällen, welche nicht oder nur unter größtem Auf-
wand an realen Prüfständen nachgebildet werden können, ist beim Einsatz
eines PHIL-Prüfstands von besonderem Interesse [7]. So ist beispielsweise
der maximal erreichbare Drehzahlgradient eines konventionellen rotierenden
Prüfstands durch die Summe seiner Trägheitsmomente (Rotor der Antriebs-
maschine, Kupplung, Rotor der Lastmaschine etc.) physikalisch begrenzt.
Aufgrund der Wachstumsgesetze einer elektrischen Maschine können diese
Grenzen zudem auch durch einen optimal gestalteten Prüfstand nicht beliebig
verschoben werden. Besonders das zusätzliche, durch die Lastmaschine ein-
gebrachte Trägheitsmoment beschränkt bzw. verfälscht dabei die möglichen
Drehzahlgradienten am konventionellen Motorprüfstand im Vergleich zur rea-
len Antriebsapplikation. Im Hinblick auf den Einsatz elektrischer Antriebe in
Kraftfahrzeugen muss jedoch die funktionale Sicherheit des Umrichters nach-
gewiesen werden [7]. Dazu muss das Verhalten des Umrichters unter allen
erdenklichen Fehlerfällen untersucht werden. Ein Bruch der Welle, ein blockie-
render Rotor oder aber auch Fahrsituationen wie Aquaplaning oder Glatteis, in
denen elektronische Stabilitätsprogramme oder Antiblockiersysteme eingreifen,
sind hierfür nur einige Beispiele. Die Drehzahlgradienten, die dabei auftre-
ten, werden durch die Trägheitsmomente des Antriebsstrangs bestimmt und
können sich darüber hinaus im Betrieb, z.B. im Fall einer gebrochenen An-
triebswelle, ändern. Aufgrund dieser Problematik stoßen hier konventionelle
Motorprüfstände an ihre Grenzen. Demgegenüber können an PHIL-Prüfständen
sämtliche elektrischen wie auch mechanischen Parameter der Maschine frei
eingestellt werden, sodass diese Tests daran sehr einfach durchgeführt werden
können. Abb. 6.15 zeigt beispielhaft das Verhalten des DUT-Umrichters am
PHIL-Prüfstand für zwei außergewöhnliche Drehzahlsprünge. In Abb. 6.15 (a)
ist ein Drehzahlsprung von n= 1000min−1 auf n= 0min−1 bei einem Drehmo-


























(b) Emulation eines Drehzahlsprungs von n= 1000min−1 auf n= 2000min−1
Abbildung 6.15: Zeitverläufe der Ströme am PHIL-Prüfstand für verschiedene Drehzahl-
sprünge [E5].
plötzlichen Drehzahlsprung von n= 1000min−1 auf n= 2000min−1 bei einem
Drehmomentsollwert von 25Nm [E5]. Eine solch abrupte Drehzahländerung
ist zwar in der Realität nicht möglich, zeigt aber als Extremfall sehr deutlich
die Möglichkeiten eines PHIL-Prüfstands. Da die Genauigkeit der Maschinen-
emulation bereits nachgewiesen ist, erlaubt der PHIL-Prüfstand das zuverlässige
Testen des DUT-Umrichters unter beliebigen mechanischen Randbedingungen
[E5].
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Abbildung 6.16: Zeitverlauf des Stroms an der realen Maschine sowie am PHIL-
Prüfstand während eines dreiphasigen Kurzschlusses.
Elektrische Fehlerfälle
Neben mechanischen Fehlern können anMaschinen auch Fehler im elektrischen
Teilsystem auftreten. Daher müssen diese Fehler ebenfalls korrekt nachgebil-
det werden. Das aktuelle Maschinenmodell lässt aufgrund der Modellbildung
beispielsweise die Emulation von zwei- und dreiphasigen Kurzschlüssen zu.
Da der Sternpunkt der Maschine nicht verbunden ist und damit auch nicht
modelliert wird, sind einphasige Kurzschlüsse nicht möglich. Aufgrund der
geringeren Peak-Ströme wird hier ein dreiphasiger Kurzschluss nachgebildet.
Die Maschine wird dafür bei einer Drehzahl von n = 250min−1, einem Dreh-
moment von 20Nm und einem elektrischen Rotorpositionswinkel von γ = pi
über den DUT-Umrichter aktiv kurzgeschlossen. Bedingt durch den maxima-
len Ausgangsstrom des PHIL-Prüfstands von ca. 220A konnte die Maschine
bei keiner höheren Drehzahl kurzgeschlossen werden. Der Betrag des gemes-
sen Stromraumzeigers |idq| während des Kurzschlusses der realen Maschine
sowie des PHIL-Prüfstand ist in Abb. 6.16 aufgetragen. Es ist zu erkennen, dass
der PHIL-Prüfstand zu Beginn im Bereich von t = −0,05s bis t = 0,01s das
Kurzschlussverhalten der Maschine sehr präzise nachbildet. Der stationäre End-
wert des Kurzschlussstroms am PHIL-Prüfstand weicht jedoch deutlich vom
stationären Endwert der realen Maschine ab. Die Ursache hierfür ist auch an
dieser Stelle die Ungenauigkeit des MMPMC. Aufgrund der niedrigen Dreh-
127
Kapitel 6 Messergebnisse
zahl beträgt die berechnete Gegenspannung, um einen Strom iPSM von ca. 200A
einzuprägen:
uEMC0,x = ω ·LK · iPSM = 5,23V (6.5)
Diese Spannung liegt dabei in der Größenordnung der in Abb. 6.5 identifizierten
Fehlspannung des MMPMC. Dadurch bestimmt die Genauigkeit des Emulati-
onsumrichters auch in diesem Fall die Genauigkeit der PHIL-Emulation.
6.4 Bewertung
Da die Emulationsgenauigkeit eines PHIL-Prüfstand von vielen Faktoren ab-
hängig ist, schließt dieses Kapitel mit einer ganzheitlichen Bewertung der
Ergebnisse.
Die zuvor gezeigten stationären Messergebnisse zeigen Abweichungen zwi-
schen PHIL-Prüfstand und realer Maschine von maximal sechs Ampere bzw.
3% in der gesamten Stromebene. Die stationäre Genauigkeit des aufgebauten
PHIL-Prüfstands ist daher sehr gut.
Bei der dynamischen Validierung von hochdynamischen Strom- und Dreh-
momentsprüngen zeigt der PHIL-Prüfstand ebenfalls sehr gute Ergebnisse,
wobei die Abweichungen im dynamischen Fall größer sind als im stationären
Betrieb. Die statistische Auswertung der Stromsprünge zeigt, dass der PHIL-
Prüfstand transiente Stromänderungen in der Maschine mit einem Fehler von
weniger als 10% der Sprunghöhe nachbildet. Die geringe Standardabweichung
der einzelnen Messungen unterstreicht zudem die gute Reproduzierbarkeit der
Ergebnisse. Die verbleibenden Abweichungen zwischen PHIL-Prüfstand und
realer Maschine sind außerdem nicht durch das zugrunde liegende Emulations-
konzept bedingt, sondern können vollständig über bisher vernachlässigte Effekte
in der Modellbildung der Maschine (vgl. Kap. 3.2), über Stellfehler und Totzei-
ten des Emulationsumrichters sowie über Messfehler erklärt werden.
Die Nachbildung von einigen beispielhaften Fehlerfällen, wie einem Bruch
der Motorwelle oder einem blockierenden Rotor zeigt zudem die Überlegen-
heit eines PHIL-Prüfstands gegenüber einem konventionellen Motorprüfstand
in der Entwicklung elektrischer Antriebssysteme. Solche Fehlerfälle sind an
konventionellen Motorprüfständen nicht bzw. nur mit sehr hohem Aufwand
nachstellbar. Es konnte jedoch gezeigt werden, dass diese Fehler an einem
validen PHIL-Prüfstand durch die Anpassung eines Parameters im Maschinen-
modell sehr einfach nachgestellt werden können.
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Bei der Bewertung der Genauigkeit eines PHIL-Prüfstands muss zudem berück-
sichtigt werden, dass die Parameter der nachgebildeten Maschine selbst nicht
mit absoluter Genauigkeit gemessen werden können, sondern die Genauigkeit
der Parameter immer durch die verwendete Messtechnik bestimmt wird.
Darüber hinaus unterliegen in Serie gefertigte elektrische Maschinen Ferti-
gungsstreuungen. Diese werden beispielsweise durch Qualitätsunterschiede im
eingesetzten Elektroblech, Unterschiede beim Zuschnitt durch Stanzwerkzeuge,
Laser oder Wasserstrahlschneider sowie der Paketierung verursacht. Die Ferti-
gungsstreuungen dürfen dabei laut IEC-Norm [64] im Fall des Drehmoments
bei einer Synchronmaschine bis zu -15% bzw. +25% des Anlaufdrehmoments
bzw. -10% des Kippmoments betragen. Anhand der Drehmomentgleichung der
PSM (3.33) ist ersichtlich, dass diese Unterschiede nur über Abweichungen
der Flussverkettungen in der gleichen Höhe erklärbar sind. Die Kennfelder der
Flussverkettungen werden dabei gleichzeitig für die Parametrierung des PHIL-
Prüfstands verwendet. Damit ist die Maschinenemulation in den gezeigten
stationären und dynamischen Betriebsfällen bereits genauer als die laut Norm
zulässigen Fertigungstoleranzen. Aus diesem Grund liefert der hier aufgebaute
Maschinenemulator unter Umständen bereits reproduzierbarere Ergebnisse als
zwei vermeintlich gleiche Motoren.
Insgesamt steht daher ein PHIL-Prüfstand zur Verfügung, der erstmalig die
hochdynamische ganzheitliche Nachbildung einer permanentmagneterregten
Synchronmaschine unter Berücksichtigung von Sättigung, Kreuzverkopplung
und magnetischer Anisotropie bis auf die Ebene der taktfrequenten Stromrippel
erlaubt. Der PHIL-Prüfstand ermöglicht zudem erstmals das Testen eines DUT-






Die zunehmende Verbreitung elektrischer Antriebe und deren Einsatz in immer
komplexeren Antriebslösungen führte in den letzten Jahren zu neuen innova-
tiven Werkzeugen in der Entwicklung elektrischer Antriebssysteme. Bedingt
durch die gestiegenen Anforderungen hinsichtlich der Funktionalität und Zu-
verlässigkeit sowie der Sicherheit wurden daher Power Hardware-in-the-Loop
Emulatoren zur Nachbildung elektrischer Maschinen entwickelt. Der Einsatz
eines Power Hardware-in-the-Loop Emulators war dabei jedoch bisher auf elek-
trische Maschinen mit linearem Verhalten begrenzt. Das Ziel der vorliegenden
Arbeit ist es daher, auch nichtlineare, magnetisch anisotrope, hoch ausgenutzte
Synchronmaschinen, wie sie heute häufig in Elektro- und Hybridfahrzeugen ein-
gesetzt werden, ganzheitlich bis auf die Ebene des taktfrequenten Stromrippels
nachzubilden.
Ausgehend vom Ersatzschaltbild einer dreiphasigen Drehfeldmaschine wird
zunächst die Problemstellung bei der Nachbildung einer nichtlinearen Ma-
schine hergeleitet. Anhand dieser Problemstellung wird ein Emulationskonzept
erarbeitet, das die Nachbildung einer solchen Maschine einschließlich der takt-
frequenten Stromrippel erlaubt. Das Emulationskonzept definiert dabei die
Anforderungen, die an das Maschinenmodell, den Emulationsumrichter sowie
die Signalverarbeitung gestellt werden. Anhand der physikalischen Grund-
gleichungen wird anschließend das Modell einer hoch ausgenutzten, perma-
nentmagneterregten Synchronmaschine hergeleitet und um die Berechnung der
Gegenspannung an einem beliebigen ohmsch-induktiven Kopplungsnetzwerk
zwischen Emulationsumrichter und Prüfling erweitert. Bei der Modellierung der
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Maschine wird die magnetische Anisotropie ebenso wie Sättigungs- und Kreuz-
verkopplungseffekte berücksichtigt. Darüber hinaus wird das Modell diskreti-
siert und auf Stabilität untersucht. Die Umwandlung in Festkommadarstellung
und die Umsetzung des Maschinenmodells in VHDL wird automatisiert in Mat-
lab/Simulink durchgeführt. Dadurch können die Parameter der nachgebildeten
Maschine sehr einfach angepasst werden. Anschließend wird das Maschinen-
modell auf das Signalverarbeitungssystem des PHIL-Prüfstands übertragen und
mit einer Frequenz von 1,5MHz in Echtzeit berechnet.
Zur Nachbildung des Leistungsflusses der Maschine wird ein neuartiger
Modularer-Multiphasen-Multilevel Umrichter (MMPMC) entwickelt. Der Um-
richter ist dabei speziell auf die Anforderungen des Emulationskonzepts an-
gepasst. Der MMPMC besteht aus Halbbrücken, die über flusskompensierte
Drosseln parallel geschaltet sind. Dadurch kann der Ausgangsstrom des Um-
richters skaliert und gleichzeitig eine mehrstufige Ausgangsspannung erzeugt
werden. Ein neuartiges Modulationsverfahren sorgt mithilfe eines Sortieralgo-
rithmus für die gleichmäßige Aufteilung des Ausgangsstroms auf die einzelnen
Zweige. Der MMPMC besitzt näherungsweise das Verhalten einer hochdyna-
mischen, frei einstellbaren Spannungsquelle.
Auf Basis der theoretischen Vorarbeiten wird ein Prototyp des PHIL-Prüfstands
aufgebaut. Der darin verwendete dreiphasige MMPMC wird auf eine Aus-
gangsleistung von 100 kW ausgelegt und erzeugt eine siebenstufige, potential-
getrennte Ausgangsspannung mit einer resultierenden Modulationsfrequenz von
120 kHz. Mithilfe eines Referenzprüfstands werden anschließend umfangreiche
stationäre sowie dynamische Messungen durchgeführt, um die Qualität des auf-
gebauten Maschinenemulators zu bewerten. Hierfür wird der DUT-Umrichter
ohne weitere Anpassungen der Hard- und Software am realen Motor als auch
am PHIL-Prüfstand betrieben. Im Rahmen dieser Messungen kommt ein hoch-
performanter, modellprädiktiver, trajektorienbasierter Stromregler zum Einsatz.
Die Dynamik der Stromregelung wird daher lediglich durch die Maschinenpara-
meter begrenzt. Vergleichende Messungen in der gesamten Stromebene zeigen
die stationäre Qualität der Emulation einer nichtlinearen, permanentmagneter-
regten Synchronmaschine inklusive der taktfrequenten Stromrippel. Die präzise
Emulation transienter Vorgänge wird schließlich durch umfangreiche Strom-
und Drehmomentsprünge nachgewiesen. Neben einzelnen Sprüngen wird dabei
zusätzlich die Reproduzierbarkeit der Ergebnisse durch die statistische Aus-
wertung einer Vielzahl von d- und q-Stromsprüngen untersucht. Die geringen




Resultierend bildet der aufgebaute PHIL-Prüfstand die Maschine stationär so-
wie dynamisch mit Abweichungen von wenigen Prozent nach. Damit sind die
Abbildungsfehler durch denMaschinenemulator geringer als die zulässigen Fer-
tigungsstreuungen elektrischer Maschinen.
Die Überlegenheit eines PHIL-Prüfstands in der Entwicklung elektrischer An-
triebssysteme wird zudem durch die Emulation mechanischer Fehlerfälle wie
etwa einem Bruch der Motorwelle oder einem blockierenden Rotor unter Be-
weis gestellt. Solche Fehlerfälle sind an konventionellenMotorprüfständen nicht
bzw. nur mit sehr hohem Aufwand nachstellbar. Es wird jedoch gezeigt, dass
diese Fehler an einem validen PHIL-Prüfstand sehr einfach durch die Anpas-
sung eines Parameters im Maschinenmodell nachgestellt werden können.
Die Arbeit leistet damit einen Beitrag zur vollständigen stationären sowie dy-
namischen Power Hardware-in-the-Loop Emulation permanentmagneterregter
Synchronmaschinen unter Berücksichtigung von Sättigung, Kreuzverkopplung
und magnetischer Anisotropie, welche im Rahmen dieser Arbeit erstmalig bis
auf die Ebene der taktfrequenten Stromrippel durchgeführt werden konnte. Der
entwickelte PHIL-Prüfstand ist dabei jedoch nicht auf die permanentmagne-
terregte Synchronmaschine begrenzt, sondern kann grundsätzlich per Software
umgerüstet und zur Nachbildung beliebiger dreiphasiger, im Stern verschalteter
elektrischer Maschinen verwendet werden.
Ausblick
Aufbauend auf den Ergebnissen dieser Arbeit eröffnet sich ein weites Gebiet
für zukünftige Weiterentwicklungen des PHIL-Emulators. Die Qualität der vor-
gestellten Maschinenemulation wird prinzipbedingt lediglich durch die Totzeit
und die Genauigkeit des verwendeten Signalverarbeitungssystems sowie des
Emulationsumrichters bestimmt. Diese kann dabei durch den Einsatz hochper-
formanter A/D-Wandler, wie sie beispielsweise in Oszilloskopen verwendeten
werden, oder noch leistungsfähigerer FPGAs mit bereits heute zur Verfügung
stehender Technik weiter gesteigert werden.
Darüber hinaus kann das Modell der nachgebildeten Maschine ebenfalls erwei-
tert werden. Der PHIL-Prüfstand erlaubt dabei grundsätzlich die Modellierung
beliebiger Effekte im elektrischen und mechanischen Teilsystem. Die Nachbil-
dung von Oberwellen, Eisenverlusten, Temperaturabhängigkeiten, Windungs-
kurzschlüssen, Schwingungen im Antriebsstrang oder fehlerhafter Gebersignale
sind dabei nur einige Beispiele, welche die Testmöglichkeiten und funktionalen
Vorteile des PHIL-Prüfstands weiter steigern würden. Um die Parametrierung
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des Maschinenemulators zu vereinfachen könnte das Maschinenmodell zudem
in eine normierte Darstellung überführt werden [S16].
Der PHIL-Prüfstand kann darüber hinaus zukünftig auch zur Nachbildung
weiterer Maschinentypen wie Asynchron- [S13] oder synchroner Reluktanz-
maschinen verwendet werden. Das zugrunde liegende Emulationskonzept kann
hierfür ebenfalls unverändert übernommen werden. Die Modellierung dieser
Maschinen ist in der Literatur bekannt und muss daher lediglich analog zur hier
vorgestellten Modellbildung der permanentmagneterregten Synchronmaschine
um die Berechnung der Gegenspannung erweitert werden. Die Maschinenemu-
lation ist zudem keinesfalls auf dreiphasige Maschine beschränkt, sondern kann
grundsätzlich auch auf mehrphasige oder fremderregte Maschinen übertragen
werden.
Das vorgestellte Emulationskonzept, das Prinzip der Maschinenmodellierung
sowie die verwendete Umrichtertopologie zur Nachbildung des Leistungsflusses
können somit zukünftig auf eine Vielzahl von Anwendungen adaptiert werden,
um den gestiegenen Anforderungen bei der Entwicklung elektrischer Antriebe
gerecht zu werden und einen PHIL-Prüfstand endgültig als gleichwertiges äqui-




A/D Analog / Digital
Abb. Abbildung
AFE Active Front End
ASM Asynchronmaschine
D/A Digital / Analog
DBS Drehstrombrückenschaltung
DDR Double Data Rate
dq rotororientiert (Direkt- und Querachse)
DSM Direkte Selbst-Modulation
DSP Digitaler Signalprozessor
DUT Prüfling – Device Under Test





FPGA Field Programmable Gate Array
HIL Hardware-in-the-Loop
HMK Hochleistungsmodulatorkarte
I/O Eingabe/Ausgabe – Input/Output
IC Integriererter Schaltkreis – Integrated Circuit
IGBT Insulated-Gate Bipolar Transistor
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MMPA maximales Moment pro Ampere
MMPMC Modularer-Multiphasen-Multilevel Umrichter





RTOS Echtzeit-Simulationssystem – Real-Time Operationg System
SDA schnelle Drehmomentantwort




SPI Serial Peripheral Interface
SRAM Static Random Access Memory
SSMU sequentiell schaltender Multiphasen-Umrichter
U-f Spannungs-Frequenz-Kennlinienverfahren
USB Universal Serial Bus
vgl. vergleiche
VGMU versetzt getakteter Multiphasen-Umrichter




κ Variable für alle elektrischen Größen κ ∈ {ψ,u,i}
καβ Raumzeiger im statorfesten alpha-beta Bezugssystem
κdq Raumzeiger im rotorfesten d-q Bezugssystem
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k Zählvariable der Zeitschritte nach der Diskretisierung k ∈ N
µ Erwartungswert
σ Standardabweichung
x Zählvariable der drei Phasen x ∈ {1,2,3}
y Zählvariable der Zweignummern des MMPMC y ∈ {1,2..n}
Reale Maschine
γ Elektrischer Rotorpositionswinkel
iS Strangstrom der realen Maschine
id Strom der direkten Achse
iq Strom der Querachse
J Trägheitsmoment der Maschine
LS Induktivität der Statorwicklung einer Drehfeldmaschine
Ld Sekanteninduktivität der direkten Achse
Lq Sekanteninduktivität der Querachse
Ldd Differentielle d-Induktivität der d-Achse
Lqq Differentielle q-Induktivität der q-Achse
Ldq Differentielle q-Induktivität der d-Achse
Lqd Differentielle d-Induktivität der q-Achse
Mi Inneres Moment der Maschine
ML Lastmoment
p Polpaarzahl
ψS Flussverkettung eines Statorstrangs
ψd Flussverkettung der direkten Achse
ψq Flussverkettung der Querachse
ψPM Permanentmagnet Fluss
RS Ohmscher Widerstand der Statorwicklung einer beliebigen
Drehfeldmaschine
TAz Maximal zulässige Abtastzeit des zeitdiskreten
Maschinenmodells
uS Strangspannung einer Drehfeldmaschine
ud Spannung der direkten Achse
uq Spannung der Querachse
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Ω Mechanische Winkelgeschwindigkeit des Rotors
ω Elektrische Winkelgeschwindigkeit
Maschinenemulator
AKL Kernquerschnittsfläche einer flusskompensierten Drossel des
MMPMC
AK,MFT Kernquerschnittsfläche des MF-Trafos
AL,xy Magnetischer Leitwert der flusskompensierten Drossel y in der
Phase x des MMPMC
aMMPMC,x Aussteuergrad der Phase x des Emulationsumrichters
BMFT,max Maximale Flussdichte des MF-Trafos
BL,max Maximale Flussdichte einer flusskompensierten Drossel des
MMPMC
CF Kapazität des LCL-Filternetzwerks zwischen DUT und EMC
CSk Kapazität des Schwingkreiskondensators im
Gegentaktdurchflusswandler
DModul Gesamtspeichergröße eines SRAM-Moduls
fEMC Modulationsfrequenz des MMPMC
fMF,res Resonanzfrequenz des Schwingkreises im
Gegentaktdurchflusswandler
fModell Berechnungsfrequenz des Maschinenmodells
fS Mittlere Schaltfrequenz eines Zweigs des MMPMC
fMFT Taktfrequenz des Gegentaktdurchflusswandlers
iK Strangstrom im Kopplungsnetzwerk des Emulationsumrichters
iLCM Gleichtaktstrom einer flusskompensierten Drossel des MMPMC
εu,x Fehler der Spannungszeitfläche der Phase x bei direkter
Selbst-Modulation
iTh Schwellwert der kombinierten Sortierung der den Übergang
zwischen einfacher und vollständiger Sortierung bestimmt
Lxy Flusskompensierte Drossel der Phase x im Zweig y
Lh Hauptinduktivität der flusskompensierten Drossel
Lσ Streuinduktivität der flusskompensierten Drossel
LDM,x,res Resultierende Gegentaktinduktivität der Phase x des MMPMC
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Formelzeichen
LCM,x,res Resultierende Gleichtaktinduktivität der Phase x des MMPMC
LK Induktivität des Kopplungsnetzwerks zwischen DUT und EMC
Lσ ,MFT Resultierende Streuinduktivität des MF-Trafos
n Anzahl paralleler Zweige eines Multiphasen-Umrichters
(n ∈ N)
nL Anzahl der Drosseln eines Multiphasen-Umrichters
nSt Anzahl Spannungsstufen eines Multilevel-Umrichters
nHigh,x Anzahl eingeschalteter Zweige der Phase x des MMPMC
nStw Anzahl der Spannungsstufenwechsel während einer Periode der
Ausgangsspannung des MMPMC
PN,PHIL Maximale Ausgangsleistung des PHIL-Prüfstands
ΨMFT,max Maximale Flussverkettung des MF-Trafos
qL,xy Kupferquerschnitt einer Wicklung der flusskompensierten
Drossel y im Zweig x
RK Ohmscher Widerstand des Kopplungsnetzwerks zwischen DUT
und EMC
TEMC Modulationsperiode des MMPMC
TModell Abtastzeit des Maschinenmodells
UAFE Zwischenkreisspannung des AFE-Umrichters
UDC Zwischenkreisspannung des Emulationsumrichters
u∗EMC Sollwert der Ausgangsspannung des Emulationsumrichters
uEMC Ausgangsspannung des Emulationsumrichters
uG Gegenspannung am Kopplungsnetzwerk des PHIL-Prüfstands
uG,A Gegenspannung am Kopplungsnetzwerk für einen aktiven
Schaltzustand des DUT
uG,F Gegenspannung am Kopplungsnetzwerk für einen Freilauf
Schaltzustand des DUT
uG,d Gegenspannung am Kopplungsnetzwerk des PHIL-Prüfstands
für die direkte Achse
uG,q Gegenspannung am Kopplungsnetzwerk des PHIL-Prüfstands
für die Querachse
uK Phasenspannung des Kopplungsnetzwerks
uK,d Spannung des Kopplungsnetzwerks in der direkten Achse
uK,q Spannung des Kopplungsnetzwerk in der Querachse
139
Symbolverzeichnis
IN,PHIL Maximaler Ausgangsstrom des PHIL-Prüfstands
UN,PHIL Maximale Ausgangsspannung des PHIL-Prüfstands
Un Spannung einer Spannungsstufe des MMPMC
uS,PHIL Strangspannungen des PHIL-Prüfstands
wMFT Windungszahl einer Wicklung des MF-Trafos
wL,xy Windungszahl einer Wicklung der flusskompensierten Drossel
Prüfling
εdq Differenz zwischen den vom DUT-Umrichter abgetasteten d-
und q-Ströme am PHIL-Prüfstand und an der realen Maschine
i∗d Sollwert des d-Stroms
i∗q Sollwert des q-Stroms
M∗ Sollwert des Drehmoments
TA Abtastzeit/ Regelperiode des DUT-Umrichters
IC,SkiiP Maximaler Kollektorstrom des SkiiP-Moduls
UCE,SkiiP Maximale Kollektor-Emitter-Spannung des SkiiP-Moduls
uDUT,A Ausgangsspannung des DUT für einen aktiven Schaltzustand
uDUT,F Ausgangsspannung des DUT für einen Freilauf
UZK,DUT Zwischenkreisspannung des DUT-Umrichters
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Um die gestiegenen 
Anforderungen an elektrische Antriebe 
im Hinblick auf Zuverlässigkeit, Funktionalität 
und Sicherheit zu erfüllen, wurden in den letzten Jahren 
Power Hardware-in-the-Loop Emulatoren für elektrische 
Maschinen entwickelt. Aufgrund funktionaler Einschränkungen 
können diese Emulatoren jedoch bisher nur lineare, isotrope Ma-
schinen nachbilden und daher noch nicht als äquivalent zu einer realen 
Maschine angesehen werden. Die vorliegende Arbeit setzt an diesem 
Punkt an und beleuchtet zunächst allgemein die Problemstellung beim 
Aufbau eines ganzheitlichen Power Hardware-in-the-Loop Prüfstands. 
Darauf aufbauend wird das Modell einer permanentmagneterregten 
Synchronmaschine unter Berücksichtigung nichtlinearer Effekte her-
geleitet und auf den Prüfstand übertragen. Darüber hinaus wird 
ein neuartiger Modularer-Multiphasen-Multilevel-Umrichter 
vorgeschlagen, durch den der Leistungsfluss einer nicht-
linearen Synchronmaschine erstmalig bis auf die 
Ebene der taktfrequenten Stromrippel 
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